Diseño miniaturizado de acopladores de microondas en tecnología metamaterial by Abad Pérez, Juan Alberto
Universidad Politécnica de Cartagena 
Escuela Técnica Superior de Ingeniería de Telecomunicación 




Proyecto Final de Carrera 
Diseño Miniaturizado de 





Autor: Juan Alberto Abad Pérez 
Director: Alejandro Álvarez Melcón 











Autor Juan Alberto Abad Pérez 
Email del Autor alabpe@gmail.com 
Director Alejandro Álvarez Melcón 
Email del Director alejandro.alvarez@upct.es 
Título del PFC Diseño miniaturizado de Acopladores de Microondas en 
Tecnología Metamaterial 
Resumen del PFC Este Proyecto Final de Carrera forma parte de un proyecto 
de mayor envergadura que está siendo desarrollado en el 
centro Fraunhofer FHR. El proyecto principal consiste en 
un sistema radar que precisa reducir su tamaño, y en el que 
el componente de mayor tamaño es un acoplador de 
microondas. El presente Proyecto, que surge por esa 
necesidad, explora  las posibilidades de la tecnología de 
metamateriales con el objetivo de reducir el tamaño de 
acopladores de microondas realizados en tecnología 
estándar. 
Titulación Ingeniero de Telecomunicación 
Departamento Tecnologías de la Información y las Comunicaciones 
Fecha de Presentación Diciembre de 2012 
 Agradecimientos 
 Quisiera agradecer el presente Proyecto Final de Carrera a mis familiares y amigos, en 
especial, a mis padres, sin cuya educación me hubiera resultado imposible convertirme en la 
persona que soy hoy día.  
 
 En este sentido, reiterar mi agradecimiento a mis padres por haber considerado que la 
educación pública sería uno de los pilares más importantes de mi educación, no habiéndose 
equivocado en tan sabia elección. 
 
 Por lo anterior, quisiera agradecer también a todos aquellos profesionales de la docencia 
(con mención especial a Alejandro Álvarez Melcón) que han conseguido que, con el transcurso 
de los años, me haya convertido en el profesional que soy día, esperando que, el transcurso de 
los años, no siga afectando a la calidad del sistema educativo español, de manera que se 
permita seguir formando a jóvenes con talento y, lo que es igualmente importante, a jóvenes 






Capítulo 1: Introducción a los acopladores direccionales ....................................................... 5 
1.1 Demostración de su operación como acopladores..................................................... 7 
1.1.1 Wilkinson Power Divider .................................................................................. 8 
1.1.2 Branch-Line Coupler ....................................................................................... 10 
1.1.3 Rat-Race Coupler ............................................................................................ 12 
Capítulo 2: Cálculo analítico de las matrices de dispersión de los acopladores .................. 15 
2.1 Análisis en Modo Par e Impar ................................................................................. 16 
2.2 Wilkinson Power Divider ........................................................................................ 18 
2.2.1 Análisis del puerto 2 ........................................................................................ 19 
2.2.2 Análisis del puerto 1 ........................................................................................ 26 
2.3 Branch-Line Coupler ............................................................................................... 29 
2.3.1 Análisis del Puerto 1 ....................................................................................... 29 
2.4 Rat-Race Coupler .................................................................................................... 40 
2.4.1 Análisis del puerto 1 ........................................................................................ 41 
2.4.2 Análisis del puerto 2 ........................................................................................ 54 
Capítulo 3: Representación de las matrices de dispersión en MATLAB ............................. 67 
3.1 Wilkinson Power Divider ........................................................................................ 67 
3.1.1 Parámetros de dispersión del puerto 1 ............................................................. 67 
3.1.2 Parámetros de dispersión de los puertos 2 y 3 ................................................. 68 
3.2 Branch-Line Coupler ............................................................................................... 69 
3.2.1 Parámetros de dispersión de los puertos 1, 2, 3 y 4 ......................................... 69 
3.3 Rat-Race Coupler .................................................................................................... 70 
3.3.1 Parámetros de dispersión de los puertos 1 y 3 ................................................. 70 
3.3.2 Parámetros de dispersión de los puertos 2 y 4 ................................................. 71 
Capítulo 4: Introducción a ADS .............................................................................................. 73 
4.1 Diseño Esquemático Ideal ....................................................................................... 75 
4.2 Diseño Esquemático Real ........................................................................................ 76 
4.3 Diseño del layout ..................................................................................................... 82 
Capítulo 5: Diseño de los acopladores en ADS ....................................................................... 91 
5.1 Wilkinson Power Divider ........................................................................................ 91 
5.1.1 Diseño esquemático ideal ................................................................................ 91 
5.1.2 Diseño esquemático real .................................................................................. 93 
5.1.3 Diseño del layout ............................................................................................. 96 
5.2 Branch-Line Coupler ............................................................................................... 98 
5.2.1 Diseño esquemático ideal ................................................................................ 98 
5.2.2 Diseño esquemático real .................................................................................. 99 
5.2.3 Diseño del layout ........................................................................................... 102 
5.3 Rat-Race Coupler .................................................................................................. 104 
5.3.1 Diseño esquemático ideal .............................................................................. 104 
5.3.2 Diseño esquemático real ................................................................................ 106 
5.3.3 Diseño del layout ........................................................................................... 109 
5.4 Conclusiones ......................................................................................................... 111 
Capítulo 6: Introducción a la tecnología metamaterial ....................................................... 112 
6.1 Líneas de transmisión LH ..................................................................................... 112 
6.2 Línea de transmisión CRLH .................................................................................. 115 
6.3 Ecuación de la longitud de una línea de transmisión CRLH balanceada .............. 124 
6.4 Estudio de la longitud e implementación en ADS de la línea CRLH balanceada . 127 
Capítulo 7: Estudio de los acopladores con líneas de transmisión CRLH ......................... 135 
7.1 Wilkinson Power Divider ...................................................................................... 137 
7.2 Branch-Line Coupler ............................................................................................. 144 
7.3 Rat-Race Coupler .................................................................................................. 150 
7.4 Primeras conclusiones ........................................................................................... 156 
7.5 Estudio del WPD en tecnología metamaterial ....................................................... 157 
7.5.1 Influencia del número de celdas N de diseño ................................................ 157 
7.5.2 Influencia de la segunda banda de frecuencia f2 ............................................ 159 
7.5.3 Diseño final del WPD en tecnología metamaterial ....................................... 161 
7.6 Conclusiones finales .............................................................................................. 170 
Bibliografía .............................................................................................................................. 172 
Anexo I: Código en MATLAB ............................................................................................... 173 
Wilkinson Power Divider ..................................................................................................... 173 
Branch-Line Coupler ............................................................................................................ 178 
Rat-Race Coupler ................................................................................................................. 182 
Anexo II: Diseño de WPD con componentes reales ............................................................. 189 
Proyecto Final de Carrera                                                                                      Juan Alberto Abad Pérez 
5 
 
 Capítulo 1 
 Introducción a los acopladores direccionales 
 El presente Proyecto Final de Carrera forma parte de un proyecto de mayor envergadura 
consistente en un sistema radar que se empleará en radionavegación y que está siendo 
desarrollado en el centro Fraunhofer Institute for High Frequency Physics and Radar 
Techniques (Fraunhofer FHR, Bonn, Alemania). El sistema radar precisa reducir su tamaño, y 
de todos los elementos que lo componen, el componente de mayor tamaño es un acoplador de 
microondas. El presente Proyecto, que surge por esa necesidad, explora  las posibilidades de la 
tecnología metamaterial, con el objetivo de reducir el tamaño de acopladores de microondas 
realizados en tecnología estándar.  
 
 Para ello, se realizará el diseño de aquellos acopladores cuyo uso es más extendido, tanto en 
tecnología microstrip con líneas de transmisión estándar, como en tecnología microstrip con 
líneas de transmisión metamaterial. Posteriormente, se compararán ambos diseños en términos 
de tamaño, pérdidas, coherencia del acoplamiento, etcétera, eligiendo el diseño que mejor se 
adapte a las especificaciones concretas del sistema radar y que se comentarán más adelante. Lo 
que se pretende es mejorar el diseño realizado con tecnología estándar empleando para ello 
tecnología metamaterial. 
 
 En general, un acoplador direccional de microondas es un dispositivo electrónico capaz de 
transmitir parte o la totalidad de la potencia de las señales introducidas por sus puertos de 
entrada hacia el puerto de salida, donde éstas son combinadas. La diferencia de fase de las 
señales de entrada es un parámetro fundamental de estos dispositivos, pues el factor de 
acoplamiento máximo se da para una diferencia de fases concreta (interferencia constructiva), 
dándose también un acoplamiento nulo para otra diferencia de fases concreta (interferencia 
destructiva).  
 
 Por otro lado, estos dispositivos son también llamados divisores de potencia, ya que, por 
reciprocidad, son capaces de dividir la potencia de la señal introducida por el puerto de entrada 
(el de salida en el acoplador) hacia los puertos de salida (los de entrada en el acoplador), es 
decir, cuando su funcionamiento es el inverso al comentado en el párrafo anterior. 
 
 Los acopladores direccionales suelen estar constituidos por tres o por cuatro puertos. Como 
ejemplo, se muestran, en la Figura 1.1, dos acopladores direccionales/divisores de potencia 
comerciales, uno de tres puertos y otro de cuatro puertos. 
 




Figura 1.1: Ejemplos de acopladores/divisores comerciales. 
 Cuando se componen de tres puertos, dos de ellos son utilizados como entradas, al estar 
aislados entre sí, y el otro como salida. Viceversa cuando se desea que el dispositivo opere 
como divisor de potencia. 
 
 Cuando los acopladores están constituidos por cuatro puertos, los puertos están aislados entre 
sí dos a dos. Cuando se introduce una señal por uno de los puertos, que se considera de entrada, 
la potencia de la misma se divide y se transmite hacia los dos puertos no aislados respecto al 
puerto de entrada (pero aislados entre sí), que se consideran de salida. Hacia el puerto aislado 
respecto al de entrada no se transmite nada de potencia de la señal de entrada. Así, el dispositivo 
puede operar como divisor de potencia.  
 
 Pero si, además, se introduce otra señal de entrada por el puerto aislado respecto al puerto de 
entrada, y que también se considera de entrada, la potencia de ésta se divide y transmite hacia 
los dos mismos puertos de salida (por estar, se reitera, los puertos por los que se introducen las 
señales aislados entre sí). Introduciendo las señales con el desfase adecuado, se conseguirá que 
toda la potencia de las señales de entrada sea transmitida hacia uno u otro puerto de salida. Así, 
el dispositivo puede operar como acoplador. Este fenómeno se estudia en detalle más adelante. 
 
 Existen dos grandes grupos de acopladores según como se produce el acoplo físico de la 
potencia: 
 
 Acopladores basados en líneas acopladas, las cuales no están interconectadas 
físicamente entre sí y son capaces de transmitir la potencia por efecto de acoplamientos 
capacitivos. 
 
 Acopladores basados en mecanismos de interferencias por efecto multicamino, los 
cuales tienen todos sus puertos interconectados físicamente por secciones de líneas de 
transmisión. 
 
 La ventaja que presentan los constituidos por líneas acopladas es que proporcionan un ancho 
de banda mayor. Los segundos, en cambio, presentan un factor de acoplamiento mayor al estar 
las líneas interconectadas físicamente, permitiendo un acoplo sin apenas pérdidas cuando el 
diseño y los materiales utilizados son los adecuados. 
 
 En este caso, el ancho de banda no va a ser un factor limitante, pues el dispositivo será 
diseñado para operar a una frecuencia fija. Sin embargo, se pretende que, a dicha frecuencia, las 
pérdidas sean mínimas. Por ello, se eligen acopladores con todos sus puertos interconectados 
físicamente como los acopladores que serán objeto de estudio.  
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 En este sentido, basaremos el estudio en los tres acopladores de microondas más comunes: el 
Wilkinson Power Divider (en adelante, WPD), el Branch-Line Coupler  (en adelante, BLC) ,y el 
Rat-Race Coupler (en adelante, RRC). El primero es un dispositivo que consta de 3 puertos y, 
los otros dos, están formados por 4 puertos. Los pasos que se van a seguir para cada uno de los 
dispositivos son: 
 
1. Obtención analítica de la matriz de dispersión. 
 
2. Justificación del funcionamiento como acoplador de cada uno de los tres dispositivos e 
indicación de las modificaciones que se habrán de realizar en los puertos de entrada 
para que la diferencia de fases entre las señales de entrada permita un acoplamiento 
óptimo.  
 
3. Obtención de los coeficientes de transmisión y de reflexión en ganancia y en fase y en 
función de la frecuencia a partir de las expresiones con las que se obtuvieron las 
matrices de dispersión. Representación de dichos parámetros en MATLAB. 
 
4. Obtención de los coeficientes de transmisión y reflexión en ADS. En primer lugar, se 
realizará un diseño esquemático con líneas de transmisión ideales. En segundo lugar, se 
realizará un diseño esquemático con líneas de transmisión reales. En tercer lugar, se 
realizará un análisis full-wave del layout obtenido a partir del diseño anterior.  
 
 Todos estos pasos se realizan para los diseños en tecnología estándar. Posteriormente, se 
siguen estos mismos pasos para los diseños en tecnología metamaterial, comparando y 
estudiando los diseños de ambas tecnologías para cada acoplador y comparando los tres 
acopladores entre sí. El diseño que presente mejores prestaciones será finalmente el elegido. 
 
 El objetivo principal que se persigue con el acopladores a diseñar es la obtención, a su salida, 
de una señal obtenida a partir de la suma coherente en fase de dos señales a su entrada y 
desfasadas π/2 rad entre sí. Para ello, se dispone de tres alternativas de diseño diferentes: la 
primera basada en el WPD, la segunda en BLC y la tercera en el RRC. 
1.1 Demostración de su operación como acopladores 
 Como se comentó en el apartado previo, aunque el primer dispositivo se denomine 
comúnmente como divisor, y el segundo y tercer dispositivos se denominen comúnmente como 
acopladores, los tres pueden operar como divisores o como acopladores según la configuración 
que se establezca para los mismos.  
 
 A continuación, se presentan cada uno de los tres dispositivos que pueden ser utilizados para 
la aplicación requerida. Se estudiarán cada uno de ellos en su configuración como acoplador 
para, finalmente, determinar las modificaciones que se han de introducir para obtener a su salida 
la suma coherente en fase de dos señales de entrada en cuadratura, es decir, desfasadas π/2 rad 
entre sí. 
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1.1.1 Wilkinson Power Divider 
 La matriz de dispersión de este dispositivo, así como su representación esquemática, son las 




































Figura 1.2: Matriz de dispersión y esquema circuital del Wilkinson Power Divider. 
 Observando la matriz de dispersión que caracteriza al WPD se aprecia que, para que el 
dispositivo opere como acoplador, las entradas se han de corresponder con los puertos 2 y 3, 
teniendo en cuenta que: 
 
 Ambos puertos están adaptados a la frecuencia de funcionamiento, es decir, no hay 
potencia reflejada.  
 
 Ambos puertos están aislados entre sí a la frecuencia de funcionamiento, es decir, para 
cada puerto, la potencia transmitida hacia el otro es nula para una señal de entrada en el 
primero. 
 
 En ambos puertos, a la frecuencia de operación, toda la potencia (excepto la que se 
disipa en la resistencia) se transmite hacia el puerto 1. 
 
 Por todo lo anterior, cuando se pretende que este dispositivo opere como acoplador, los 
puertos 2 y 3 representan las entradas y el puerto 1 la salida. A continuación, se estudia el 
comportamiento de este dispositivo cuando se introducen simultáneamente por los puertos 2 y 3 
sendas señales normalizadas a2 y a3, respectivamente, como se observa en la Figura 1.3. 
 
 
Figura 1.3: Señales normalizadas de entrada y transmitidas hacia la salida del WPD. 






















02 b  
03 b  
 Observando la señal normalizada transmitida hacia el puerto 1 y para un acoplo perfecto de 
las señales, se considera que las señales de entrada normalizadas son iguales (tanto en amplitud, 
como en fase): 
 
inaaa  32  
 Con ello, la potencia de cada una de las señales de entrada normalizadas y la potencia de 
















 Con las consideraciones anteriores, la señal transmitida normalizada hacia el puerto 1 y su 
potencia valen: 
 





































 Y, como se puede observar, para dos señales de entrada de igual amplitud y fase se obtiene, a 
la salida del acoplador WPD, un acoplo perfecto de las mismas sin pérdida de potencia.  
 
 Pero teniendo en cuenta que para el sistema radar donde se pretende integrar el acoplador es 
necesario que las señales de entrada al mismo se encuentren desfasadas entre sí π/2 rad, para 
este desacoplo el funcionamiento del acoplador no va a ser el óptimo. Para evitar ésto, será 
fundamental colocar en una de las entradas del acoplador un tramo de línea de transmisión de 
longitud λ/4, para que la señal que se encuentre adelantada π/2 rad iguale la fase de la otra y 
ambas señales accedan al acoplador en coherencia de fase, presentando un funcionamiento lo 
más eficiente posible. 
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1.1.2 Branch-Line Coupler 
 La matriz de dispersión de este dispositivo, así como su representación esquemática, son las 
que se muestran en la Figura 1.3: 































Figura 1.4: Matriz de dispersión y esquema circuital del BLC. 
 Observando la matriz de dispersión que caracteriza al BLC, se aprecia que, para que el 
dispositivo opere como acoplador, las entradas se han de corresponder con los puertos 1 y 3, o 
con los puertos 2 y 4, teniendo en cuenta que, para cada pareja de puertos: 
 
 Ambos puertos están adaptados a la frecuencia de funcionamiento, es decir, no hay 
potencia reflejada.  
 
 Ambos puertos están aislados entre sí a la frecuencia de funcionamiento, es decir, para 
cada puerto, la potencia transmitida hacia el otro es nula para una señal de entrada en el 
primero. 
 
 En ambos puertos, a la frecuencia de operación, toda la potencia se transmite hacia la 
otra pareja de puertos. 
 
 Por todo lo anterior, cuando se pretende que este dispositivo opere como acoplador, los 
puertos 1 y 3 representan las entradas y los puertos 2 y 4 las salidas, o viceversa. En este caso 
concreto, se consideran los puertos 1 y 3 como entradas y se estudia el comportamiento de este 
dispositivo cuando se introducen simultáneamente por dichos puertos sendas señales 
normalizadas a1 y a3, respectivamente, como se observa en la Figura 1.5. 
 
 
Figura 1.5: Señales normalizadas de entrada y transmitidas hacia la salida del BLC. 
 Las ondas transmitidas hacia cada puerto quedan: 





































 Observando las señales normalizadas transmitidas hacia los puertos 2 y 4, y para la supresión 
de una de la señales de salida y que, así, el dispositivo opere como acoplador, se considera que 
una de las señales está desfasada π/2 rad respecto a la otra. Así, por ejemplo: 
 
inaa 1  
injajaa  13  
 Con ello, la potencia de cada una de las señales de entrada normalizadas y la potencia de 




























 Y las señales normalizadas transmitidas hacia los puertos 2 y 4 quedan:  
 


























 Con lo que se aprecia que, efectivamente, toda la potencia se transmite hacia uno de los 
puertos, en  este caso, el puerto 2. Con estas consideraciones, la potencia transmitida hacia 
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 Y, como se puede observar, para dos señales de entrada de igual amplitud y desfase de π/2 
rad, se obtiene a la salida del acoplador BLC un acoplo perfecto de las mismas sin pérdida de 
potencia. Y si se tiene en cuenta que para el sistema radar donde se pretende instalar el 
acoplador las entradas al mismo están desfasadas π/2 rad, no es necesario introducir ninguna 
modificación para que el dispositivo opere con la máxima eficiencia. 
1.1.3 Rat-Race Coupler 
 La matriz de dispersión de este dispositivo, así como su representación esquemática, son las 

































Figura 1.6: Matriz de dispersión y esquema circuital del RRC. 
 Observando la matriz de dispersión que caracteriza al RRC se aprecia que, para que el 
dispositivo opere como acoplador, las entradas se han de corresponder con los puertos 1 y 4, o 
con los puertos 2 y 3, teniendo en cuenta que para cada pareja de puertos: 
 
 Ambos puertos están adaptados a la frecuencia de funcionamiento, es decir, no hay 
potencia reflejada.  
 
 Ambos puertos están aislados entre sí a la frecuencia de funcionamiento, es decir, para 
cada puerto, la potencia transmitida hacia el otro es nula para una señal de entrada en el 
primero. 
 
 En ambos puertos, a la frecuencia de operación, toda la potencia se transmite hacia la 
otra pareja de puertos. 
 
 Por todo lo anterior, cuando se pretende que este dispositivo opere como acoplador, los 
puertos 1 y 4 representan las entradas y los puertos 2 y 3 las salidas, o viceversa. En este caso 
concreto, se consideran los puertos 2 y 3 como entradas y se estudia el comportamiento de este 
dispositivo cuando se introducen simultáneamente por dichos puertos sendas señales 










Figura 1.7: Señales normalizadas de entrada y transmitidas hacia la salida del RRC. 



































 Observando las señales normalizadas transmitidas hacia los puertos 1 y 4, y para la supresión 
de una de la señales de salidas y que, así, el dispositivo opere como acoplador, se considera que 
una de las señales está desfasada π rad respecto a la otra. Así, por ejemplo: 
 
inaa 2  
inaaa  23  
 Con ello, la potencia de cada una de las señales de entrada normalizadas y la potencia de 
































 Y las señales normalizadas transmitidas hacia los puertos 1 y 4 quedan:  
 




























 Con lo que vemos que, efectivamente, toda la potencia se transmite hacia uno de los puertos, 























 Y, como se puede observar, para dos señales de entrada de igual amplitud y desfase de π rad, 
se obtiene a la salida del acoplador RRC un acoplo perfecto de las mismas sin pérdida de 
potencia.  
 
 Pero teniendo en cuenta que para el sistema radar donde se pretende integrar el acoplador es 
necesario que las señales de entrada al mismo se encuentren desfasadas entre sí π/2 rad, para 
este desacoplo el funcionamiento del acoplador no va a ser el óptimo. Para evitar ésto, será 
fundamental colocar en una de las entradas del acoplador un tramo de línea de transmisión de 
longitud λ/4, para que la señal que se encuentre retrasada π/2 rad alcance un desfase de π rad 
respecto a la otra, y ambas señales accedan al acoplador con el desfase adecuado para que éste 
presente un funcionamiento lo más eficiente posible. 
 
 Del mismo se puede observar que, cuando se introducen por los puertos 2 y 3 dos señales 
con la misma fase, toda la potencia se transmite hacia el puerto 4. 
 




Cálculo analítico de las matrices de dispersión 
de los acopladores 
 En este segundo capítulo se obtendrán analíticamente las ecuaciones que definen el 
funcionamiento de cada uno de los acopladores. Con ello, se obtendrán los coeficientes de 
reflexión y de transmisión a la frecuencia de funcionamiento para cada puerto y que 
representarán la matriz de dispersión de cada uno de ellos. Estas mismas ecuaciones son las que 
nos permitirán obtener las expresiones que definen dichos acopladores en función de la 
frecuencia, y que serán representadas en MATLAB y comparadas con las obtenidas en ADS, en 
capítulos posteriores. 
 
 La obtención de las ecuaciones que representan el comportamiento de los acopladores, a 
partir de las ecuaciones clásicas de resolución de circuitos derivadas de la de Ley de Ohm y que 
satisfacen las leyes de Kirchhoff, así como de las ecuaciones características de las guías de onda 
para circuitos de microondas, no es trivial. Ésto es debido a que:  
 
1. Para los tres dispositivos, el conductor superior (es decir, sin considerar el plano de 
masa) presenta formas cerradas de manera que, para cada línea de transmisión, los 
elementos interconectados entre sí a la salida de las mismas se conectan en un punto u 
otro con su entrada.  
 
2. La impedancia de entrada de una línea de transmisión depende de la impedancia vista a 
su salida. 
 
 De esta manera, si se tiene en cuenta (1), se da la situación de que la impedancia vista a la 
salida de cada línea de transmisión depende de la impedancia de entrada de la misma línea. Y si 
se tiene en cuenta (2), la impedancia de entrada de una línea depende de sí misma, por lo que el 
cálculo de dicho valor se torna irresoluble, resultando imposible la obtención de dichas 
expresiones mediante las ecuaciones conocidas. 
 
 Existen otras técnicas que facilitan la obtención de las expresiones de este tipo de 
acopladores. Una de ellas es la técnica del Análisis en modo par e impar, válida sólo para 
circuitos que presentan simetría. A continuación, se pasa a estudiar esta técnica. 
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2.1 Análisis en Modo Par e Impar 
 El Análisis en Modo Par e Impar permite obtener las ecuaciones de circuitos simétricos 
analizando únicamente la mitad del circuito, eliminando, por tanto, la dependencia de la 
impedancia de entrada consigo misma en el cálculo de ésta, comentada en el párrafo anterior. Se 
va a proceder a explicar en qué consiste esta técnica con ayuda del circuito mostrado en la 
Figura 2.1. 
 
Figura 2.1: Ejemplo de circuito para el análisis par e impar. 




Figura 2.2: Ejemplo de circuito para el análisis par e impar. 
 De donde se tiene: 
 
2/1RRa   
2RRb   
32RRc   
 El circuito de la Figura 2.2 se trata de un circuito de dos puertos que, además, presenta 
simetría. Si se alimentan ambos puertos por sendas fuentes de alimentación de la misma 
magnitud y signo, la distribución de las corrientes y las caídas de tensión que éstas provocan en 
las resistencias son las que se muestran en la Figura 2.3. 
 
 




Figura 2.3: Distribución de corrientes y voltajes modo par 
 Las corrientes y los voltajes simétricos presentan misma magnitud y signo en ambas mitades, 
por presentar simetría el circuito y simetría par su alimentación. Sin embargo, es imposible que 
esto ocurra para las corrientes que atraviesan el plano de simetría desde una mitad y desde la 
otra, pues al tratarse ambas de la misma corriente, no puede darse que tengan sentido opuesto. 
Lo que en realidad ocurre es que, las corrientes, al tener la misma intensidad y sentido opuesto, 
se anulan entre sí, es decir, las corrientes que atraviesan el plano de simetría son nulas, por lo 
que éste equivaldría a un circuito abierto. 
 
 De esta manera, cuando en un circuito simétrico se alimentan puertos opuestos por sendas 
fuentes de alimentación de la misma magnitud y signo, para obtener los valores deseados será 
suficiente con analizar una mitad del circuito (da igual cual sea, pues ambas son idénticas) 
teniendo en cuenta que el plano de simetría equivale a un plano de impedancia infinita, es decir, 
a un circuito abierto. Los valores para la otra mitad serán iguales, pues, se reitera, ambas 
mitades son idénticas al estar alimentadas por la misma tensión. Es lo que se conoce como 
Análisis en Modo Par. 
 
 Por el contrario, si se alimentan ambos puertos por sendas fuentes de alimentación de la 
misma magnitud pero de signo opuesto, la distribución de las corrientes y las caídas de tensión 
que éstas provocan en las resistencias son las que se muestran en la Figura 2.4. 
 
 
Figura 2.4: Distribución de corrientes y voltajes modo impar. 
 Las corrientes y los voltajes simétricos presentan misma magnitud pero signo opuesto en 
ambas mitades, por presentar simetría el circuito y simetría impar su alimentación. Sin embargo, 
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es imposible que un mismo nodo presente dos valores de voltaje diferentes o, lo que es lo 
mismo, que dos resistencias en paralelo no presenten la misma caída tensión, como ocurre con 
las resistencias paralelas al plano de simetría. 
 
 En realidad, lo que ocurre es que la caída de tensión en las resistencias es nula, ya que, dada 
la naturaleza del circuito, las caídas de tensión desde un extremo del circuito al plano de 
simetría son las mismas que desde el plano de simetría al otro extremo del circuito. Si se tiene 
en cuenta la magnitud y polarización de las alimentaciones, es inmediato apreciar que el voltaje 
de todos los nodos situados en el plano de simetría es 0. 
 
 De esta manera, cuando en un circuito simétrico se alimentan puertos opuestos por sendas 
fuentes de alimentación de la misma magnitud, pero signo contrario, para obtener los valores 
deseados será suficiente con analizar una mitad del circuito teniendo en cuenta que el plano de 
simetría equivale a un plano de masa. Los valores para la otra mitad serán iguales en magnitud, 
pero opuestos en signo. Es lo que se conoce como Análisis en Modo Impar. 
 
 Gracias a esta técnica, sí es posible realizar el análisis de circuitos simétricos siempre y 
cuando sus puertos opuestos sean alimentados con fuentes de alimentación de misma magnitud 
y de mismo signo u opuesto.  
 
 Si, por otro lado, se quieren analizar circuitos simétricos que únicamente se alimenten por un 
puerto, también podremos utilizar esta técnica. Bastará con realizar ambos análisis, empleando, 
en ambos, fuentes de alimentación cuya magnitud sea la mitad de la deseada. Así, por 
superposición de ambos análisis, el voltaje en el puerto que se pretende alimentar resulta ser el 
deseado (se suman por tener mismo signo), mientras que el del puerto opuesto, que no se 
pretende alimentar, resulta ser 0 (se anulan por tener signo opuesto). Igualmente, por 
superposición, se podrá extraer el valor de todos los voltajes y corrientes  que sean objeto de 
estudio, como pueden ser los coeficientes de transmisión y reflexión para cada puerto de los 
acopladores. 
  
 Una vez explicado el procedimiento a seguir para obtener los coeficientes de transmisión y 
de reflexión, se procederá al cálculo a los mismos para cada uno de los acopladores. 
2.2 Wilkinson Power Divider 
 La representación esquemática del WPD es la mostrada en la Figura 2.5. 
 
 
Figura 2.5: Representación esquemática del WPD. 
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 Si se tiene en cuenta que el WPD presenta simetría impar, será necesario realizar el Análisis 
de los Modos Par e Impar dos veces, una para obtener los parámetros de dispersión de los 
puertos de la derecha y, la otra para, los de la izquierda. En primer lugar, se hará para el puerto 2 
(que será similar al del puerto 3), y en segundo lugar, para el puerto 1. 
2.2.1 Análisis del puerto 2 
 El primer lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Par. El circuito alimentado para este 
modo queda como se muestra en la Figura 2.6. 
 
 
Figura 2.6: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del WPD. 
 El circuito anterior puede ser redibujado como se muestra en la Figura 2.7. 
 
Figura 2.7: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del WPD. 
 La mitad superior del circuito anterior, la cual incluye el puerto 2 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.8. 
 




Figura 2.8: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del WPD. 
 El circuito anterior puede ser redibujado como se muestra en la Figura 2.9. 
 
 
Figura 2.9: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del WPD. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 






















































Z   
 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.10. 
 
 
Figura 2.10: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del WPD. 
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 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 2 es igual a la tensión de 






































































































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 2 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 1 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjELzjElinzjElinzjElinElin eeVeVeVzV      
Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 
tensiones a la entrada y a la salida de la línea, tal y como se muestra en la Figura 2.9, quedan: 
 







































     ELElinjELjElinElinE VeeVVV     10 001  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 






















































































jV   
 














 Con los cálculos anteriores, ya se está en condiciones de calcular la tensión a la salida de la 
línea de transmisión, que será, como se puede observar en la Figura 2.9, la tensión transmitida 
para el modo par hacia el puerto 1, debido a la alimentación en el puerto 2: 
 









































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.5, la tensión transmitida hacia el puerto 
3 es: 








 En segundo lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Impar. El circuito alimentado para 
este modo queda como se muestra en la Figura 2.11. 
 
 
Figura 2.11: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del WPD. 
 La mitad superior del circuito anterior, la cual incluye el puerto 2 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.12. 
 
 
Figura 2.12: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del WPD. 
 El circuito anterior puede ser redibujado como se muestra en la Figura 2.13. 
 
Figura 2.13: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del WPD. 
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linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 

















































 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.14. 
 
 
Figura 2.14: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del WPD. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 2 es igual a la tensión de 
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 Si se observa el esquema del circuito de la Figura 2.13, es inmediato ver que la tensión 












 Una vez realizados los análisis en modo par e impar, ya se está en condiciones de calcular, 
por superposición, las tensiones totales transmitidas y reflejadas en cada puerto, así como los 




































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.5, se tiene: 
 
Proyecto Final de Carrera                                                                                      Juan Alberto Abad Pérez 
26 
 
02233  SS  






















































 De esta manera, falta por calcular el coeficiente de reflexión en el puerto 1. 
2.2.2 Análisis del puerto 1 
 Para realizar el análisis del puerto 1, debido a que a la izquierda del circuito, precisamente 
donde está dicho puerto, sólo hay un puerto, y para facilitar la división del circuito en dos 
mitades, se ha de desdoblar el puerto 1, por lo que el circuito alimentado queda como se muestra 
en la Figura 2.15: 
 
Figura 2.15: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del WPD. 
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 Como se puede apreciar en el circuito anterior, ambas fuentes de alimentación estarían 
alimentando el mismo punto. Así, para ambos análisis, estaríamos alimentando el mismo puerto, 
en concreto el puerto 1, por lo que no se tendría alimentación no deseada en otros puertos y no 
sería necesario eliminar, mediante superposición de ambos análisis, dicha alimentación 
indeseada puesto que no existiría.  
 
 Por todo ello, bastará con realizar únicamente el Análisis en Modo Par para obtener el 
coeficiente de reflexión en el puerto 1. Se elige este tipo de análisis, pues es necesario alimentar 
ambas mitades con sendas tensiones de misma magnitud y polaridad para no cortocircuitar el 
puerto con valores de tensión diferentes, que es lo que ocurriría con el Análisis en Modo Impar.  
 




Figura 2.16: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del WPD. 
 El circuito anterior puede ser redibujado como se muestra en la Figura 2.17. 
 
 
Figura 2.17: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del WPD. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 


























































 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.18. 
 
 
Figura 2.18: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del WPD. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 1 es igual a la tensión de 

































 Y si se tiene en cuenta, como se puede observar en la Figura 2.18, que el coeficiente de 




















































 Quedando finalmente la matriz de dispersión del Wilkinson Power Divider: 
 


































2.3 Branch-Line Coupler 
 La representación esquemática del WPD es la mostrada en la Figura 2.19. 
 
 
Figura 2.19: Representación esquemática del BLC. 
 Si se tiene en cuenta que el BLC presenta simetría par, únicamente será necesario realizar el 
Análisis en Modo Par e Impar una vez, con el que calcularemos los parámetros de dispersión 
para todos los puertos. 
2.3.1 Análisis del Puerto 1 
 El primer lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Par. El circuito alimentado para este 
modo queda como se muestra en la Figura 2.20. 
 
 
Figura 2.20: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 
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 La mitad superior del circuito anterior, la cual incluye el puerto 1 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.21. 
 
 
Figura 2.21: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 












































Figura 2.22: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 
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 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.23. 
 
 
Figura 2.23: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 




























































 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.24. 
 
 
Figura 2.24: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 
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 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.25. 
 
Figura 2.25: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del BLC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 1 es igual a la tensión de 


















































































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 1 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 2 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjELzjElinzjElinzjElinElin eeVeVeVzV      
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Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 






































     ELElinjELjElinElinE VeeVVV     10 002  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 















































































































































jV   
 














 Con los cálculos anteriores, ya se está en condiciones de calcular la tensión a la salida de la 
línea de transmisión, que será, como se puede observar en la Figura 2.23, la tensión transmitida 
para el modo par hacia el puerto 2 debido a la alimentación en el puerto 1: 
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 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.19, la tensión transmitida hacia los 













 En segundo lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Impar. El circuito alimentado para 
este modo queda como se muestra en la Figura 2.26: 
 
 
Figura 2.26: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 
 La mitad superior del circuito anterior, la cual incluye el puerto 1 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.27. 
 




Figura 2.27: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 












































Figura 2.28: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 








































 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.29. 
 




Figura 2.29: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 














































 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.30. 
 
 
Figura 2.30: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 







































































 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.31. 
 




Figura 2.31: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del BLC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 1 es igual a la tensión de 


















































































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 1 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 2 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjOLzjOlinzjOlinzjOlinOlin eeVeVeVzV      
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Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 






































     OLOlinjOLjOlinOlinO VeeVVV     10 002  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 








































































































































jV   
 














 Con lo que ya se está en condiciones de calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión, que será, como se observa en la Figura 2.29, la tensión transmitida para el modo 
impar hacia el puerto 2 debido a la alimentación en el puerto 1: 
 









































































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.19, la tensión transmitida hacia los 















 Una vez realizados los análisis en modo par e impar, ya se está en condiciones de calcular, 
por superposición, las tensiones totales transmitidas y reflejadas para cada puerto, así como los 






















































































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.19, se tiene: 
 
011223344  SSSS  









































2.4 Rat-Race Coupler 
 La representación esquemática del RRC es la mostrada en la Figura 2.32. 
 
 
Figura 2.32: Representación esquemática del RRC. 
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 Si se tiene en cuenta que el RRC presenta simetría impar, será necesario realizar el Análisis 
en Modo Par e Impar dos veces, una para obtener los parámetros de dispersión de los puertos 
inferiores y la otra para los superiores. En primer lugar, se hará para el puerto 1 (que será similar 
al del puerto 3), y en segundo lugar, para el puerto 2 (que será similar al del puerto 4). 
2.4.1 Análisis del puerto 1 
 El primer lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Par. El circuito alimentado para este 
modo queda como se muestra en la Figura 2.33. 
 
 
Figura 2.33: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 
 La mitad izquierda del circuito anterior, la cual incluye el puerto 1 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.33. 
 
 
Figura 2.34: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 
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Figura 2.35: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 








































 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.36. 




Figura 2.36: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la impedancia de entrada de la línea de transmisión 
vale: 
 




























 220  jZ
 
 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.37. 
 
 
Figura 2.37: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 




















































 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.38. 
 




Figura 2.38: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 1 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 1 es igual a la tensión de 




























































































































































































































 La tensión reflejada en el puerto 1 queda: 
 





































































 Y la tensión debido a la onda progresiva en el puerto 1: 
 








































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 1 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 2 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjELzjElinzjElinzjElinElin eeVeVeVzV      
 Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 










































     ELElinjELjElinElinE VeeVVV     10 002  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 




























































































 Y será necesario conocer el valor de 
EV :  



















































































 Con los cálculos anteriores, ya se está en condiciones de calcular la tensión en la salida de la 
línea de transmisión, que será, como se puede observar en la Figura 2.36, la tensión transmitida 
para el modo par en el puerto 2 debido a la alimentación en el puerto 1: 
 
































































































     


















































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.32, la tensión transmitida hacia los 
puertos 3 y 4 es: 
 


















 En segundo lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Impar. El circuito alimentado para 
este modo queda como se muestra en la Figura 2.39. 
 
 
Figura 2.39: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 
 La mitad izquierda del circuito anterior, la cual incluye el puerto 1 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.40. 
 
Figura 2.40: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 
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Figura 2.41: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 






































 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.42. 
 




Figura 2.42: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la impedancia de entrada de la línea de transmisión 
vale: 
 





















 220 jZ 
 
 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.43. 
 
Figura 2.43: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 
 Y siendo la impedancia de entrada del acoplador para el análisis en modo impar: 
  
   
 



















































 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.44. 




Figura 2.44: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 1 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 1 es igual a la tensión de 


























































































































































































































 La tensión reflejada en el puerto 1 queda: 
 































































 Y la tensión debida a la onda progresiva queda: 
 








































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 1 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 2 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjOLzjOlinzjOlinzjOlinOlin eeVeVeVzV      
Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 










































     OLOlinjOLjOlinOlinO VeeVVV     10 002  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 























































































Y será necesario conocer el valor de 
O
linV : 


















































































 Con lo que ya se está en condiciones de calcular la tensión en la salida de la línea de 
transmisión, que será, como se observa en la Figura 2.42, la tensión transmitida para el modo 
impar en el puerto 2, debido a la alimentación en el puerto 1: 
 
































































































     



















































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.32, la tensión transmitida en los puertos 




















 Una vez realizados los Análisis en Modo Par e Impar, ya se está en condiciones de calcular, 
por superposición, las tensiones totales transmitidas y reflejadas en cada puerto, así como los 


























































































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 2.32, se tiene: 
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2.4.2 Análisis del puerto 2 
 El primer lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Par. El circuito alimentado para este 
modo queda como se muestra en la Figura 2.45. 
 
 
Figura 2.45: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 
 La mitad izquierda del circuito anterior, la cual incluye el puerto 1 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.46. 
 
 
Figura 2.46: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 
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 Con lo que el circuito de la Figura 2.46 puede ser redibujado como se muestra en la 
Figura 2.47. 
 
Figura 2.47: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 






































 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.48. 




Figura 2.48: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la impedancia de entrada de la línea de transmisión 
vale: 
 





















 220 jZ 
 
 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.49. 
 
Figura 2.49: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 
 Y siendo la impedancia de entrada del acoplador para el análisis en modo par: 
  
   
 



















































 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.50. 




Figura 2.50: Circuito equivalente para el análisis en modo par del puerto 2 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 2 es igual a la tensión de 






















































































































































































































 La tensión reflejada en el puerto 2 queda: 
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 Y la tensión debido a la onda progresiva en el puerto 2: 
 








































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 2 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 1 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjELzjElinzjElinzjElinElin eeVeVeVzV      
Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 










































     ELElinjELjElinElinE VeeVVV     10 001  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 
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 Con los cálculos anteriores. ya se está en condiciones de calcular la tensión en la salida de la 
línea de transmisión, que será, como se observa en la Figura 2.48, la tensión transmitida para el 
modo par hacia el puerto 1 debido a la alimentación en el puerto 2: 
 
































































































     
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 En segundo lugar, se pasa a realizar el Análisis en Modo Impar. El circuito alimentado para 
este modo queda como se muestra en la Figura 2.51. 
 
 
Figura 2.51: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 
 La mitad superior del circuito anterior, la cual incluye el puerto 2 y es, por tanto, la que va a 
ser objeto de estudio, queda como se muestra en la Figura 2.52. 
 
 
Figura 2.52: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 
 El valor de la impedancia de entrada de la línea de transmisión de longitud 8/3 es el que 
sigue: 
 



























































































 Con lo que el circuito de la Figura 2.53 puede ser redibujado como se muestra en la 
Figura 2.54. 
 
Figura 2.53: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 




linV  son los voltajes debidos a la onda progresiva y a la onda 
reflejada que permiten satisfacer las condiciones de contorno en los extremos de la línea. 
 
 La impedancia de carga de la línea de transmisión del circuito anterior se calcula como se 








































 Calculada la impedancia de carga de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.54. 
 
 
Figura 2.54: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 
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 Como se observa en el circuito anterior, la impedancia de entrada de la línea de transmisión 
vale: 
 




























 220  jZ  
 Calculada la impedancia de entrada de la línea de transmisión, el circuito equivalente queda 
como se muestra en la Figura 2.55. 
 
Figura 2.55: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 




















































 Calculada la impedancia de entrada del acoplador, el circuito equivalente queda como se 
muestra en la Figura 2.56. 
 
Figura 2.56: Circuito equivalente para el análisis en modo impar del puerto 2 del RRC. 
 Como se observa en el circuito anterior, la tensión total en el puerto 2 es igual a la tensión de 
entrada en la línea de transmisión, cuyo valor es: 
 




























































































































































































































 La tensión reflejada en el puerto 2 queda: 
 


































































 Y la tensión debida a la onda progresiva queda: 
 








































 Una vez calculadas, para el modo par, las tensiones en el puerto 2 debidas a la fuente de 
alimentación en dicho puerto, se procederá a calcular la tensión a la salida de la línea de 
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transmisión que proporcionará la potencia transmitida hacia el puerto 1 para dicho modo. Para 
ello, se parte de la expresión que proporciona la tensión para cada punto de la línea de 
transmisión, viene determinada por: 
 
   zjOLzjOlinzjOlinzjOlinOlin eeVeVeVzV      
Además, se considera que, para la línea de transmisión de longitud 4/ , la posición de su 
entrada es 4/z y la de su salida 0z , para simplificar los cálculos. Con ello, las 










































     OLOlinjOLjOlinOlinO VeeVVV     10 001  
 Por lo que, para el cálculo de la tensión a la salida de la línea, será necesario conocer  el 
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 Con lo que ya se está en condiciones de calcular la tensión en la salida de la línea de 
transmisión, como se observa en la Figura 2.54, la tensión transmitida para el modo impar hacia 
el puerto 1, debido a la alimentación en el puerto 2: 
 
































































































     





































































































Una vez realizados los Análisis en Modo Par e Impar, ya se está en condiciones de calcular, 
por superposición, las tensiones totales transmitidas y reflejadas en cada puerto, así como los 

























































































































 Por simetría, como se puede observar en la Figura 3.32, se tiene: 
 

















































Representación de las matrices de dispersión de 
los acopladores en MATLAB  
 Una vez corroboradas las matrices de dispersión a la frecuencia de funcionamiento, a través 
del cálculo analítico de las mismas, se procederá a representar las ecuaciones de los coeficientes 
que definen el funcionamiento de los acopladores empleando MATLAB, pero, esta vez, en 
función de la frecuencia.  
 
 Las ecuaciones para estos dispositivos han sido calculadas en capítulos previos a partir de la 
longitud eléctrica de las líneas para su frecuencia de operación. En este capítulo, se consideran 
esas mismas ecuaciones en función de la frecuencia, por lo que las longitudes eléctricas de las 
líneas de transmisión dependerán de este mismo parámetro.  
 
 A continuación, se procede a representar dichas expresiones en MATLAB en módulo y fase 
para cada puerto de cada acoplador, las cuales se emplearán, en capítulos posteriores, para 
compararlas con los resultados arrojados por las simulaciones que se realizarán con el programa 
de diseño electromagnético ADS (Advanced Design System, de Agilent Technologies). 
 
 En el Anexo I se muestra el código MATLAB que se ha empleado para la obtención de los 
parámetros de dispersión de los acopladores en función de la frecuencia, el código MATLAB 
empleado para la obtención de los parámetros de dispersión de los data files obtenidos tras las 
simulaciones ADS y el código MATLAB empleado para la representación de los parámetros de 
dispersión obtenidos por ambos métodos. 
3.1 Wilkinson Power Divider 
 En el presente apartado, se muestran los parámetros de dispersión del WPD para cada uno de 
los puertos. Si se compara la matriz de dispersión que caracteriza el WPD, y que se muestra en 
la Figura 1.2, con los resultados, a la frecuencia de operación, que se muestran en las gráficas 
siguientes, se aprecia como la coincidencia es exacta.  
3.1.1  Parámetros de dispersión del puerto 1 
 El módulo y la fase del puerto 1 del WPD son los mostrados en las gráficas de la Figura 4.1 
y de la Figura 4.2, respectivamente. 




Figura 4.1: Módulo parámetros puerto 1. 
 
Figura 4.2: Fase puerto 1. 
3.1.2 Parámetros de dispersión de los puertos 2 y 3 
 El módulo y la fase de los puertos 2 y 3 del WPD son los mostrados en las gráficas de la 
Figura 4.3 y de la Figura 4.4, respectivamente. 
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Figura 4.3: Módulo puertos 2 y 3. 
 
Figura 4.4: Fase puertos 2 y 3. 
3.2 Branch-Line Coupler 
 En el presente apartado, se muestran los parámetros de dispersión del BLC para cada uno de 
los puertos. Si se compara la matriz de dispersión que caracteriza el BLC, y que se muestra en la 
Figura 1.4, con los resultados, a la frecuencia de operación, que se muestran en las gráficas 
siguientes, se aprecia como la coincidencia es exacta. 
3.2.1 Parámetros de dispersión de los puertos 1, 2, 3 y 4 
 El módulo y la fase de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC son los mostrados en las gráficas de la 
Figura 4.5 y de la Figura 4.6, respectivamente. 






























































Figura 4.5: Módulo puertos 1, 2, 3 y 4. 
 
Figura 4.6: Fase puertos 1, 2, 3 y 4. 
3.3 Rat-Race Coupler 
 En el presente apartado, se muestran los parámetros de dispersión del RRC para cada uno de 
los puertos. Si se compara la matriz de dispersión que caracteriza el RRC y que se muestra en la 
Figura 1.6, con los resultados, a la frecuencia de operación, que se muestran en las gráficas 
siguientes, se aprecia como la coincidencia es exacta. 
3.3.1 Parámetros de dispersión de los puertos 1 y 3 
 El módulo y la fase de los puertos 1 y 3 del RRC son los mostrados en las gráficas de la 
Figura 4.7 y de la Figura 4.8, respectivamente. 
































































Figura 4.7: Módulo puertos 1 y 3. 
 
Figura 4.8: Fase puertos 1 y 3. 
3.3.2 Parámetros de dispersión de los puertos 2 y 4 
 El módulo y la fase de los puertos 2 y 4 del RRC son los mostrados en las gráficas de la 
Figura 4.9 y de la Figura 4.10, respectivamente. 
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Figura 4.9: Módulo puertos 2 y 4. 
 
Figura 4.10: Fase puertos 2 y 4. 
 
 
































































 Introducción a ADS 
 
 En los capítulos anteriores se han expuesto los 3 acopladores que están siendo objeto de 
estudio, para los que se han planteado los circuitos, se ha demostrado su funcionamiento como 
acopladores, se han obtenido analíticamente las ecuaciones que rigen su funcionamiento y su 
matriz de dispersión y se han representado sus parámetros de dispersión en función de la 
frecuencia. Pero todo ello se ha realizado desde un punto de vista ideal, es decir, sólo teniendo 
en cuenta las impedancias y las longitudes eléctricas de líneas de transmisión en función de la 
frecuencia de operación. 
 
 En este capítulo, se presenta el programa de diseño electromagnético que permitirá continuar 
con el estudio, pero desde una perspectiva real, empleando la tecnología microstrip para el 
diseño y los análisis de los acopladores. En este sentido, la geometría física, es decir, anchura y 
longitud de las líneas de transmisión, se calcularán a partir de la impedancia característica y la 
longitud eléctrica que las definen, y en función de la frecuencia de operación y las propiedades 
físicas y eléctricas propias del sustrato: constante dieléctrica, tangente de pérdidas y altura del 
sustrato; conductividad eléctrica y altura de la metalización.  
 
 De este modo, además de las impedancias características y las longitudes eléctricas  de las 
líneas de transmisión propias de cada acoplador, se habrán de tener en cuenta las características 
propias del sustrato a utilizar. Así, considerando una futura fabricación del diseño final elegido, 
se usarán las propiedades del sustrato utilizado en el Fraunhofer FHR, el RO4003 de Roger 
Corporation, y que son: 
 
Característica Valor 
Frecuencia 3 GHz 
Constante Dieléctrica 3.38 
Constante Dieléctrica en Simulación 3.55 
Altura del Sustrato 0.508 mm 
Tangente Pérdidas a 2.5 GHz 0.0021 
Tangente Pérdidas a 10 GHz 0.0027 
Tangente Pérdidas a 3 GHz 0.00214 
Conductividad de la metalización 59.6 · 10
6
 S/m 
Altura de la metalización 0.035 mm 
 
Figura 5.1: Características del sustrato RO4003. 
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 Los valores de la tangente de pérdidas del sustrato han sido obtenidos de la documentación 
oficial de la página web del fabricante. En dicha documentación se muestra como la tangente de 
pérdidas se incrementa linealmente con la frecuencia, además de proporcionarse los valores de 
la misma a 2.5 GHz y 10 GHz. Por interpolación, se ha obtenido el valor de la tangente de 
pérdidas a la frecuencia de operación.  
 
 Por otro lado, si bien la constante dieléctrica del sustrato es de 3.38, en la propia 
documentación oficial se recomienda el uso de 3.55 para simulación. En el Fraunhofer FHR se 
usa para simulación el mismo valor que recomienda Rogers Corporation. Se comenta, además, 
que este valor es la permitividad efectiva del dieléctrico debida a la rugosidad del sustrato y de 
la metalización. 
 
 Para la realización de todos los diseños y simulaciones necesarios, se usará Advanced 
Design System 2011 (en adelante, ADS) de Agilent, uno de los principales software de diseño 
electrónico, especialmente potente en el diseño de circuitos de microondas. Mediante esta 
herramienta se realizarán varios diseños, partiendo de una perspectiva ideal y finalizando con un 
diseño y análisis lo más cercano a la realidad. 
 
 ADS, del mismo modo que otros muchos programas de diseño electrónico, implementa 
SPICE. Además, dispone de una potente herramienta de diseño esquemático, que evita tener que 
usar directamente SPICE y que permite realizar fácilmente los diseños sin necesidad de tener 
que programar manualmente los parámetros de los componentes y su conexionado mediante los  
netlists. 
 
 Las simulaciones de éstos diseños esquemáticos se realizan en base a las librerías que 
contienen los modelos matemáticos que definen el comportamiento de cada uno de los 
componentes que intervienen, según los parámetros definidos para cada uno de ellos. Los dos 
primeros diseños se realizarán empleando esta herramienta. 
 
 Además, ADS presenta una potente herramienta de diseño de layout, donde los componentes 
microstrip se representan según sus dimensiones físicas, y donde se establecen las posiciones 
exactas y absolutas que éstos tendrán en el diseño final, así como las conexiones físicas reales 
que existirán entre ellos. Es decir, se proporciona una representación física real del diseño. 
Asimismo, ADS dispone de la herramienta Momentum para la simulación full-wave de los 
diseños.  
 
 Momentum permite realizar el análisis y obtener los campos electromagnéticos de los 
diseños microstrip mediante la resolución de las ecuaciones de Maxwell en los puntos que se 
definen a través del mallado, basándose en el Método de los Momentos para la resolución de 
dichas ecuaciones. Este tipo de análisis requiere un mayor coste computacional que el anterior, a 
cambio de proporcionar unos resultados más fidedignos, ya que tiene en cuenta fenómenos 
como los acoplos capacitivos entre las líneas de transmisión, al conocerse la distancia exacta 
entre éstas. El tercer diseño se realizará empleando esta herramienta. 
 
 Antes de proceder con el análisis completo de cada uno de los acopladores, en el capítulo 
siguiente, se pasa a explicar cada uno de los análisis mencionados en las líneas previas, y que 
serán realizados para cada acoplador.  
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4.1 Diseño Esquemático Ideal 
 En primer lugar, se realizará un diseño esquemático ideal, en el que se considerarán líneas de 
transmisión ideales. Los componentes utilizados para las líneas de transmisión ideales se ubican 
en TLines-Ideal –> TLIN, cuya representación se muestra en la Figura 5.2. 
 
 
Figura 5.2: Línea de transmisión ideal en ADS. 
 Como se aprecia en la figura anterior, para cada línea de transmisión, únicamente se habrá de 
definir la longitud eléctrica, la impedancia característica y la frecuencia de operación.  
 
 Si fuera necesario incorporar algún componente discreto, como para el caso del WPD, éstos 
se hallan en el menú Lumped-Components.  
 
 Una vez diseñado el circuito, será necesario añadir los puertos, que son los elementos que se 
encargan de inyectar potencia normalizada al circuito y que permiten, por tanto, realizar una 
simulación del diseño. Dicho componente se ubica en Simulation-S_param –> Term, y su 
representación es la mostrada en la Figura 5.3. 
 
 
Figura 5.3: Puerto para simulación de los parámetros de dispersión en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, para cada puerto se habrá de indicar la impedancia 
vista hacia el mismo, que normalmente será de 50 Ω.  
 
 Una vez añadidos los puertos al diseño y cortocircuitados sus terminales negativos a masa, 
estamos en condiciones de simular el circuito. Para ello, será necesario incorporar el 
componente para la configuración de la simulación de los parámetros de transmisión y de 
reflexión, ubicado en Simulation-S_param –> S P, cuya representación es la mostrada en la 
Figura 5.4. 
 




Figura 5.4: Configuración de la simulación de los parámetros de dispersión en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, para dicho componente se habrán de indicar las 
frecuencias de inicio y de finalización de simulación, así como la frecuencia de paso entre 
simulaciones consecutivas, que determinará el número de puntos de simulación totales. Debido 
a que la frecuencia de operación es de 3 GHz, se eligen como frecuencias de inicio y de 
finalización de las simulaciones 1 GHz y 5 GHz, respectivamente, de manera que la frecuencia 
de operación quede en la parte central de las representaciones. Para proceder con la simulación, 
bastará con acceder al menú Simulate –> Simulate, o pulsar F7. 
 
 Los resultados obtenidos se compararán con los que se obtuvieron a partir de las ecuaciones 
analíticas que definen el comportamiento de cada acoplador y que se representaron en 
MATLAB. 
4.2 Diseño Esquemático Real 
 En segundo lugar, se realizará un diseño esquemático real, teniendo en cuenta las anchuras y 
longitudes físicas de las líneas de transmisión, en función de la frecuencia de operación y de las 
propiedades del sustrato, e incorporando divisores de potencia con unión en T para la 
interconexión de las líneas de transmisión. 
 
 Para comenzar, se incluirá el componente que define las propiedades del sustrato a utilizar. 
Éste componente se ubica en TLines-Microstrip –> MSub, quedando sus parámetros, de acuerdo 
al sustrato a utilizar, como se muestran en la Figura 5.5. 
 
 
Figura 5.5: Definición del sustrato en ADS. 
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 El componente para las líneas de transmisión reales a utilizar se ubica en TLines-Microstrip 
–> MLIN. Para cada una de ellas, se habrá de indicar, tanto la anchura y longitud físicas, como 
el componente que define el sustrato al que van referidas. La representación de dicho 
componente es la que se muestra en la Figura 5.6. 
 
 
Figura 5.6: Línea de transmisión recta real en ADS. 
 El componente que define las líneas de transmisión curvas se ubica en TLines-MicroStrip –> 
Mcurve, y su representación es la mostrada en la Figura 5.7. 
 
 
Figura 5.7: Línea de transmisión curva real en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, para cada una de ellas se habrá de indicar la anchura, 
el radio, el ángulo y el componente que define el sustrato al que van referidas. En base al radio y 
al ángulo que las definen es posible calcular la longitud de este tipo de líneas. En este sentido, 
las líneas serán definidas por su longitud y por su ángulo, y el radio se calculará en función de 
los dos primeros valores. 
 
 Del mismo modo, el componente que representa el divisor de potencia con unión en T, y que 
permite la unión de tres líneas de transmisión, se ubica en TLines-Microstrip –> MTEE. Para 
este componente se habrán de indicar las tres anchuras que lo caracterizan y el componente que 
define el sustrato al que va referido, como se puede observar en la Figura 5.8, donde se muestra 
la representación de dicho componente. 
 
 
Figura 5.8: Divisor de potencia con unión en T en ADS. 
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 Para el cálculo de la anchura y de las longitudes de las líneas de transmisión, se puede 
emplear la herramienta Line Calculator, que permite calcular dichos valores en función de todos 
los parámetros que las caracterizan, y a la que se puede acceder a través de Tools –> LineCalc –
> Start LineCalc. La apariencia de esta herramienta es la mostrada en la Figura 5.9. 
 
 
Figura 5.9: Herramienta de cálculo de anchuras y longitudes de líneas de transmisión en ADS. 
 Para la realización de las simulaciones, basta con añadir los puertos y el componente de 
simulación, tal y como se muestra en la Figura 5.4 y se comenta en las líneas que la acompañan.  
 
 Además, ADS proporciona una herramienta de optimización que permite modificar, según 
un algoritmo de minimización de error, los parámetros que se indiquen, con el fin de que los 
resultados obtenidos tras las simulaciones se aproximen lo máximo posible a los esperados, 
debido, por ejemplo, a la disminución de la frecuencia de operación como consecuencia del 
incremento de la longitud efectiva de las líneas por la incorporación de los divisores de potencia 
con unión en T. 
 
 En primer lugar, se habrán de indicar los parámetros susceptibles de modificación durante el 
proceso de optimización. Para ello, bastará con hacer doble click sobre los componentes que 
alberguen dichos parámetros. Como ejemplo, en la Figura 5.10  se muestra el componente 
VAR, especialmente útil cuando se dispone de parámetros que son comunes a varios 
componentes: 
 




Figura 5.10: Componente para definición de variables en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, para cada parámetro que se desee modificar durante el 
proceso de optimización, se habrá de seleccionar y pulsar el botón Tune/Opt/Stat/Doe Setup… 
Posteriormente, habrá de dirigirse a la pestaña Optimization, establecer Optimization Status = 
Enabled, e indicar los valores mínimo y máximo entre los que pueda oscilar el parámetro 
durante el proceso de optimización. Esto último se muestra gráficamente en la Figura 5.11. 
 
 
Figura 5.11: Herramienta para establecer parámetros a optimizar en ADS. 
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 A continuación, y para cada objetivo que se desee establecer, se habrá de incorporar el 
componente que define las características del mismo, ubicado en Optim/Stat/DOE –> Goal, 
cuya representación es la mostrada en la Figura 5.12. 
 
 
Figura 5.12: Componente para establecimiento de objetivos en ADS. 




Figura 5.13: Características de los objetivos en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, para cada objetivo, se define:  
 
 La expresión que se desea optimizar.  
 El nombre del componente de simulación al que van referidas. 
 El nombre de variables independientes que se deseen incorporar y los valores mínimo y 
máximo de las mismas, entre los cuales se considera satisfecho el objetivo. 
 El valor del objetivo, e indicar si se pretende que el objetivo sea mayor que dicho valor 
dado, igual a dicho valor o menor que dicho valor. 
 El peso que tiene el objetivo en la función de error. 
 
 La función error se calcula como el sumatorio del peso por la diferencia, en valor absoluto, 
entre el valor obtenido y el valor deseado, para cada objetivo definido, cada uno de los cuales 
representa un término del sumatorio Cada modificación de los parámetros, supone una nueva 
iteración en el proceso de optimización y de minimización de la función de error. 
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 Los pesos, especialmente útiles cuando se definen varios objetivos, determinan la 
importancia que se le da a cada uno de ellos a la hora de minimizar la función de error. Cuanto 
mayor sea el peso de un objetivo respecto al de los demás, en mayor medida contribuirá a la 
función de error, por lo que el algoritmo de optimización incidirá más en el cumplimiento de 
este objetivo que en el cumplimiento del resto. 
 
 No obstante, se ha de ser cauto a la hora de establecer el peso de los objetivos. Por un lado, 
porque habrá objetivos cuyo cumplimiento prima respecto al cumplimiento de otros. Por otro 
lado, porque el cumplimiento de unos objetivos se puede producir en detrimento del 
cumplimiento de otros. Y, por otro lado, porque aunque existen objetivos cuyo cumplimiento es 
importante, dicho cumplimiento puede ser mucho más sencillo que el del resto, por lo que 
habrán de contribuir en menor medida a la función de error, reduciendo el valor de su peso, en 
pro de favorecer el cumplimiento de otros objetivos, haciéndolos más prioritarios, al 
incrementarse su peso relativo en la función de error. 
 
 Por ello, la asignación adecuada de los pesos es un proceso de ensayo y error, modificándose 
en base a los resultados que se van obteniendo y a la contribución de cada objetivo a la función 
de error.  
 
 Como ejemplo, mencionar que, si se tienen tres objetivos con un peso inicial de 1, de forma 
que dos de ellos se satisfacen y otro no, habrá que incrementar el peso de este último. Si, tras la 
modificación, uno de los dos objetivos que se satisfacía inicialmente deja de hacerlo, habrá que 
incrementar el peso de éste, o decrementar el peso del otro que se satisfacía inicialmente. Se 
trata, pues, de un proceso heurístico con el que establecer el mejor compromiso posible en 
cuanto al cumplimiento de los objetivos, mediante una modificación metodológica de los pesos. 
 
 Si, por ejemplo, se desea que el parámetro de reflexión del puerto 1 sea nulo a la frecuencia 
de 3 GHz, se habrá de añadir la variable independiente freq, quedando la configuración del 
componente de definición de objetivos como se muestra en la Figura 5.14.  
 
 
Figura 5.14: Ejemplo de objetivo configurado en ADS. 
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 En el capítulo siguiente, se mostrará, para cada acoplador, los objetivos que se establecen 
para la optimización de cada diseño y los valores de los pesos que proporcionaron el mejor 
resultado. 
  
 Una vez establecidos todos los objetivos deseados, se habrá de añadir el componente que 
permite configurar el proceso de optimización. Dicho componente se ubica en Optim/Stat/DOE  
–> Optim. Su representación gráfica es la mostrada en la Figura 5.15. 
 
 
Figura 5.15: Componente para optimización de objetivos en ADS. 
 Como se observa en la figura anterior, la configuración por defecto de dicho componente 
incluye la normalización de los objetivos y establecimiento de los mejores valores para los 
mismos, de forma automática; la inclusión en el proceso de optimización de todos los objetivos 
y variables independientes; así como el valor cero como valor mínimo deseado para la función 
de error. Únicamente se modificará el número de iteraciones, y se establecerá Hybrid como 
algoritmo de optimización. 
 
 El algoritmo Hybrid es una combinación de los algoritmos Quasi-Newton y Random, 
presentando las principales ventajas de ambos. Del primero, asegura la obtención del valor más 
bajo para cualquier mínimo mediante la evaluación de las derivadas parciales de segundo grado 
y, del segundo, asegura no quedarse estancado en un mínimo local. Con ello, se garantiza la 
función de error mínima para el mínimo absoluto. 
 
 Para comenzar con el proceso de optimización, bastará con acceder al menú Simulate –> 
Optimize, y, una vez optimizado el diseño, se compararán los resultados obtenidos con los que 
se obtuvieron a partir de las ecuaciones analíticas que definen el comportamiento de cada 
acoplador. 
4.3 Diseño del layout 
 En tercer y último lugar, se realizará el diseño del layout del circuito en base al diseño 
anterior. Para ello, se habrá de acceder al menú Layout –> Generate/Update Layout…, con lo 
que se generará automáticamente el layout en base a los elementos distribuidos del diseño, sin 
tener en cuenta los puertos y elementos discretos. Aunque, para éstos últimos, sí se generarán 
sus footprints, con el fin de salvaguardar la ubicación física exacta de cada componente, en 
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particular, y del diseño completo, en general. Durante el diseño del WPD, en el capítulo 
siguiente, se comentará como realizar el análisis electromagnético de diseños con componentes 
discretos. 
 
 Previo a la introducción de cada puerto, será necesario conectar al pin libre de cada divisor 
de potencia con unión en T que representa una entrada del acoplador, una línea de transmisión 
(en el menú TLines-Microstrip –> MLIN) de anchura igual a la de la impedancia característica 
(50 Ω), según las propiedades del sustrato a utilizar. La longitud ha de ser tal que no solape con 
otros elementos del diseño. Cada puerto se habrá de conectar al otro extremo de la línea, 
accediendo a dicho componente a través del menú Insert –> Pin. Aunque lo que se hace 
realmente es conectar los pins del circuito, ADS conecta automáticamente los puertos entre 
dichos pins y masa, asignándole, a cada uno, la misma numeración que la del pin creado y al 
que se conectan, se reitera, automáticamente. 
 
 Una vez incluidos los puertos, ya se está en condiciones de comenzar con la configuración 
de la simulación. Para ello, se accede al menú EM –> Simulation Setup, donde aparece la 
pantalla mostrada en la Figura 5.16 
 
 
Figura 5.16: Simulación full-wave en ADS. 
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 Se elige Momentum Microwave como tipo de simulador, pues éste está diseñado para el 
análisis de circuitos a frecuencia de microondas, a diferencia de Momentum RF, que está 
diseñado para el análisis de circuitos en un rango de frecuencias más amplio. Además, 
Momentum Microwave tienen en cuenta la radiación de energía que pudiera producirse 
considerando fenómenos como el acoplamiento capacitivo entre las líneas, en contraposición de 
Momentum RF, que no lo tiene en cuenta. 
 
 A continuación, se pasa a crear el substrato, pinchando sobre el menú Substrate. Como 
ejemplo, se muestra en la Figura 5.17 la generación del sustrato que se va a utilizar en las 
simulaciones. En primer lugar, se crea un sustrato en base al template 25milAlumina, pues 
tendrá la misma distribución que la del sustrato a generar. 
 
 
Figura 5.17: Herramienta para creación del sustrato en ADS. 
 Una vez abierta la herramienta de generación del sustrato, se habrá de pinchar en el dibujo 
adjunto sobre el dieléctrico, de manera que se pueda crear uno nuevo de acuerdo a las 
propiedades del sustrato a utilizar, como se muestra en la Figura 5.18. 
 




Figura 5.18: Herramienta para creación del dieléctrico en ADS. 
 Una vez finalizada la creación del diélectrico, como se muestra en la figura anterior, se pulsa 
sobre OK, quedando el dieléctrico generado como se muestra en la Figura 5.19. 
 
 
Figura 5.19: Resultado de la generación del dieléctrico en ADS. 
 Posteriormente, se pincha en el dibujo adjunto sobre la metalización, y se crea un nuevo 
metal de acuerdo a las propiedades del sustrato a utilizar, como se muestra en la Figura 5.20. 
 
 
Figura 5.20: Herramienta para creación de la metalización en ADS. 
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Una vez finalizada la creación de la metalización, como se muestra en la figura anterior, se 
pulsa sobre OK, quedando la metalización generada como se muestra en la Figura 5.21. 
 
 
Figura 5.21: Resultado de la generación de la metalización en ADS. 
 A continuación, se pincha sobre el menú Ports, como se muestra en la Figura 5.22, donde se 
puede apreciar que, para un ejemplo de diseño de dos puertos, éstos han sido creados 
automáticamente y conectados, tanto a masa, como a los pins previamente asignados al diseño, 
conservando la nomenclatura numérica del pin al que se conecta cada uno de los puertos. 
Además, se puede observar que es posible introducir un offset de distancia en cada puerto, de 
manera que se corrijan los desfases que se producen al colocar una línea de transmisión de 
longitud L entre cada puerto y cada pin de cada divisor de potencia con unión en T, que 
representan las entradas/salidas del circuito. El offset para cada puerto habrá de tener el mismo 
valor L que la longitud de cada línea correspondiente introducida. 
 
 
Figura 5.22: Herramienta para configurar los puertos en ADS. 
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 En el menú Frequency Plan, mostrado en la Figura 5.23, se establece la frecuencia de inicio, 
la frecuencia de finalización, el número de puntos máximo de simulación, y el algoritmo de 
determinación de puntos de frecuencia para los que realizar la simulación. 
 
 
Figura 5.23: Herramienta para configurar el rango de frecuencias de simulación en ADS. 
 Una vez incluidos los puertos y los puntos de frecuencia de la simulación, ya se está en 
condiciones de comenzar con la configuración de la simulación. Para ello, se accede al menú 
EM –> Simulation Setup, y a la pestaña Preprocessor, quedando configurada como se muestra 
en la Figura 5.24. 
 
 
Figura 5.24: Herramienta para configurar el procesamiento previo a la simulación en ADS. 
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 Como se observa en la figura anterior, se ha desactivado la pestaña Heal the Layout, que 
permite corregir el layout cuando, con el fin de facilitar el proceso de simulación, se produzcan 
algunas de estas situaciones: unión de elementos del diseño que se encuentran muy próximos 
entre sí pero no se tocan físicamente; alineación de fronteras de vías que están en diferentes 
capas; y suavizado de las uniones entre elementos cuando éstas forman ángulos muy agudos. Se 
desactiva esta opción, pues ninguno de los problemas mencionados se manifiesta en los diseños 
a realizar. 
 
 Se desactiva la opción Merge Shapes Touching Each Other Where Possible, lo que permite 
unir elementos que se toquen físicamente, facilitando el proceso de simulación, pero que, por 
contra, no permite realizar una optimización del diseño en función de los parámetros de los 
elementos que lo forman. Este tipo de optimización del layout del circuito se explicará y llevará 
a cabo con el diseño finalmente elegido, pues es un proceso que requiere de un gran coste 
computacional y un elevado tiempo de simulación. 
 
 Se desactiva la opción Simplify the Layout, con el fin de obtener un resultado en la 
simulación más exacto, en detrimento de un mayor coste computacional. 
 
 A continuación, se accede a la pestaña Mesh, que permite en definir el mallado que 
determinará los puntos del diseño donde se realizará el análisis electromagnético, quedando 
configurada como se muestra en la Figura 5.25. 
 
 
Figura 5.25: Herramienta para configurar el mallado en ADS. 
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 Como se puede observar en la figura anterior, Mesh Frequency determina la frecuencia del 
mallado y Mesh Density: Cells/Wavelenght determina el número de celdas aproximadas que se 
representarán en base a la frecuencia del mallado. Cuanto mayor sea el número de celdas, mayor 
será la exactitud de la simulación.  
 
 Si, por ejemplo, se tiene un diseño cuya longitud es de 2 longitudes de onda de la frecuencia 
de operación, y se establece una densidad de mallado de 40 celdas por longitud de onda, el 
diseño será dividido longitudinalmente en 80 celdas.  
 
 De este modo, ambos parámetros determinan conjuntamente el mallado en que se dividirá el 
circuito: a mayor frecuencia de mallado, mayor número de celdas; del mismo modo, a mayor 
número de celdas por longitud de onda, mayor número de celdas en la discretización del 
circuito. Sin embargo, no se recomienda modificar arbitrariamente ambos para la determinación 
el número de celdas. Lo recomendable es establecer un valor fijo para la frecuencia de mallado 
y ajustar el número de celdas mediante modificación del segundo parámetro. 
 
 Lo óptimo es establecer una frecuencia de mallado igual a la frecuencia máxima de 
simulación, evitando tener que calcular el substrato a frecuencias a las que no se va a simular el 
circuito. En los diseños a realizar en el capítulo siguiente, se establecerá una frecuencia de 
mallado de 5 GHz, y un número de celdas aproximadas por longitud de onda igual a 80. 
 
 En relación a lo mostrado en la Figura 5.25, se activa la opción Edge Mesh, con el fin de 
incrementar el número de celdas en los bordes del circuito, obteniéndose unos resultados más 
exactos, a costa de un mayor coste computacional.  
 
 Además, se desactiva la opción Transmission Line Mesh, opción que permite definir el 
número de celdas transversales en diseños que están compuestos únicamente por líneas de 
transmisión rectas. Como en los diseños a realizar se dispone de otro tipo de componentes, 
como líneas curvas y divisores de potencia con unión en T, no se usará esta opción, permitiendo 
que sean los otros parámetros de configuración del mallado los que definan el número de celdas 
transversales para este de componente. 
 
 Finalmente, se desactiva la opción Mesh Reduction, con el objeto de mantener un mallado 
más completo, que nos permite obtener unos resultados más exactos, a costa de un mayor coste 
computacional. 
 
 Una vez hayan sido configurados los parámetros de la simulación, se procede a la realización 
de la misma accediendo al menú EM –> Simulate o pulsando F7. 
 
 Los resultados obtenidos con Momentum se aproximarán en gran medida a los obtenidos a 
través del análisis y optimización del diseño esquemático, pero no serán tan próximos a los 
deseados. Esto es debido a que, si bien el análisis electromagnético proporciona unos resultados 
más reales que los obtenidos a través de la simulación esquemática, los parámetros de diseño 
son los óptimos para el diseñó esquemático, y no para el diseño electromagnético. Sin embargo, 
el valor de estos parámetros representa un buen punto de partida para la simulación y la 
optimización electromagnéticas. 
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 Dado que la optimización del diseño del layout requiere de un elevado coste computacional, 
pues se ha de realizar una simulación electromagnética completa a través de Momentum para 
cada iteración del algoritmo de optimización, únicamente se realizará dicha optimización para el 
candidato finalmente seleccionado. Cuando se disponga del diseño final, se indicará como 
proceder para la realización de la optimización electromagnética de dicho diseño. 
 
 Una vez comentadas todas las herramientas, y las características de las mismas, a emplear 
con el fin de realizar el diseño y análisis de los acopladores, se procede a realizar el estudio 
completo de cada uno de ellos. 




 Diseño de los acopladores en ADS 
 En este capítulo se va a proceder a realizar un estudio detallado de los tres acopladores 
mediante el empleo de la herramienta de diseño electromagnético ADS, que fue presentada en el 
capítulo anterior. Para ello, se realizarán, para cada acoplador, los tres tipos de análisis 
mencionados en los Apartados 4.1, 4.2 y 4.3 
5.1 Wilkinson Power Divider 
5.1.1 Diseño esquemático ideal 
 El diseño esquemático del WPD con líneas de transmisión ideales queda como se muestra en 




Figura 5.1: Diseño esquemático ideal del WPD. 
 Tras simular en ADS el esquemático de la figura anterior, se representan en MATLAB los 
resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas obtenidas en el Capítulo 2 y 
representadas en el Capítulo 3.Tras dicho proceso, se obtiene las gráficas mostradas en las 
Figuras 5.2, 5.3, 5.4 y 5.5, en las que se puede observar como la coincidencia es plena. 
 




Figura 5.2: Módulo del puerto 1 del WPD. 
 
 
Figura 5.3: Fase del puerto 1 del WPD. 
 
 
Figura 5.4: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD. 












































































































Figura 5.5: Fase de los puertos 2 y 3 del WPD. 
5.1.2 Diseño esquemático real 
 El diseño esquemático del WPD con líneas de transmisión reales y divisores de potencia con 
unión en T, queda como se muestra en la Figura 5.6. 
 
 
Figura 5.6: Diseño esquemático real del WPD. 
 En la figura anterior se puede apreciar que la longitud de las líneas de transmisión unidas al 
divisor de potencia con unión en T del puerto 1, TL1 y TL2, es tal que permiten dejar una 
separación entre los divisores de potencia con unión en T de los puertos 2 y 3 de 1 mm, igual a 
la longitud de la resistencia de tecnología SMD que se emplearía en fabricación. 
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 Del mismo modo, se aprecia que las variables Delta1 y Delta2 han sido las seleccionadas 
para la optimización del diseño. La modificación de Delta1 afecta a la anchura W de todas las 
líneas empleadas en el diseño. La modificación de Delta2 afecta a la longitud L de las líneas de 
transmisión Curve1 y Curve2. En el diseño esquemático mostrado en la Figura 5.6 se puede 
observar el valor que adquirieron dichas variables tras el proceso de optimización. 
 
 Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 




Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S22)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal2 mag(S32)=0 3 GHz 3 GHz 0.5 
 
Figura 5.7: Objetivos fijados para la optimización del diseño esquemático del WPD. 
 Los objetivos mostrados en la figura anterior han sido fijados considerando que se 
introducen las señales de entrada por los puertos 2 y 3, acoplándose en el puerto 1 de salida. Se 
recuerda que el acoplo máximo se producirá para una diferencia de fase de señales de entrada 
de 0 rad. 
 
 Como se aprecia en la Figura 5.7 , no se incluye como objetivo que la diferencia de fase en el 
puerto 1 sea cero para sendas señales introducidas por los puertos 2 y 3, ya que, dada la simetría 
del circuito, este objetivo se satisface en cualquier caso. Además, no se incluye como objetivo 
que los parámetros de transmisión S12 y S13 sean máximos, pues el cumplimiento de éstos 
subyace al optimizarse para los dos objetivos fijados. 
 
 Tras simular en ADS el diseño esquemático mostrado en la Figura 5.6, se representan en 
MATLAB los resultados obtenidos de acuerdo a los objetivos fijados y en comparación con las 
ecuaciones analíticas, obteniéndose las gráficas mostradas en las Figura 5.8 y 5.9. 




Figura 5.8: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD. 
 
Figura 5.9: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1 del WPD. 
 En la tabla de la Figura 5.10 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que existe bastante 
similitud entre los valores ideales y los valores reales. 
 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.044 
S13 (dB) -3.0 -3.044 
S22 (dB) -∞ -73.049 
S23 (dB) -∞ -57.363 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 
 
Figura 5.10: Resumen de los resultados del WPD tras la simulación del diseño esquemático. 
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5.1.3 Diseño del layout 
 Para finalizar con el análisis del WPD, se genera el layout del circuito en base al diseño 
esquemático mostrado en la Figura 5.6. Se añade también cada puerto, con su línea de 
transmisión previa, ajustando el offset de los mismos en función de la longitud de estas líneas. 
Además, se incluyen dos puertos adicionales en sendas ubicaciones donde debería conectarse la 
resistencia, dada la imposibilidad de realizar el análisis de elementos concentrados. Así, el 
diseño del layout queda como se muestra en la Figura 5.11. 
 
 
Figura 5.11: Layout del WPD. 
 Una vez realizada la simulación electromagnética, será necesario crear un componente 
basado en los resultados arrojados por la simulación. Para ello, se habrá de acceder a EM –> 
Component –> EM Model and Symbol… Con ello, se añade a la librería un nuevo componente 
que se comporta electromagnéticamente como el layout diseñado. 
 
 Para finalizar con el análisis, se crea un nuevo esquemático al que se añade una instancia del 
componente creado, junto con la resistencia y el resto de elementos necesarios para la 
simulación, quedando el diseño como se muestra en la Figura 5.12. 
 
 
Figura 5.12: Esquemático para la simulación full-wave del WPD con elementos concentrados. 
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 Tras simular en ADS el diseño mostrado en la figura anterior, se representan en MATLAB 
los resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas, obteniéndose las gráficas 
mostradas en las Figuras 5.13 y 5.14. 
 
 
Figura 5.13: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD. 
 
Figura 5.14: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1 del WPD. 
 En la tabla de la Figura 5.10 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que se produce un liego 
empeoramiento de la potencia reflejada para los puertos de entrada respecto a los resultados 
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 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.050 -3.044 
S13 (dB) -3.0 -3.050 -3.044 
S22 (dB) -∞ -36.302 -73.049 
S23 (dB) -∞ -46.347 -57.363 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 0.0 
 
Figura 5.15: Resumen de los resultados del WPD tras la simulación full-wave. 
5.2 Branch-Line Coupler 
5.2.1 Diseño esquemático ideal 
 El diseño esquemático del BLC con líneas de transmisión ideales queda como se muestra en 
la Figura 5.16. 
 
 
Figura 5.16: Diseño esquemático ideal del BLC. 
 Tras simular en ADS el esquemático de la figura anterior, se representan en MATLAB los 
resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas obtenidas en el Capítulo 2 y 
representadas en el Capítulo 3. Con ello, se obtienen las gráficas mostradas en las Figuras 5.17 y 
5.18, en las que se puede observar como la coincidencia es plena. 
 




Figura 5.17: Módulo de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC. 
 
Figura 5.18: Fase de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC. 
5.2.2 Diseño esquemático real 
 El diseño esquemático del BLC con líneas de transmisión reales y divisores de potencia con 
unión en T, queda como se muestra en la Figura 5.19. 
 








































































Figura 5.19: Diseño esquemático real del BLC. 
 En la figura anterior se puede apreciar que las longitudes L1 de la pareja de líneas paralelas  
TL3 y TL4 es la misma, y que la longitud L2 de la pareja de líneas paralelas TL1 y TL2, es 
también la misma. De este modo, el diseño mantiene la forma rectangular. 
 
 Además, se aprecia que las variables Delta1, Delta2, Delta3 y Delta4 han sido las 
seleccionadas para la optimización del diseño. Las modificaciones de Delta1 y Delta2 afectan a 
las anchuras W1 y W2 de cada pareja de líneas de transmisión paralelas entre sí, TL3 y TL4, y 
TL1 y TL2, respectivamente. Por otro lado, las modificaciones de Delta3 y Delta4 afectan a las 
longitudes L1 y L2 de cada pareja de líneas de transmisión, TL3 y TL4, y TL1 y TL2, 
respectivamente. En el diseño esquemático mostrado en la Figura 5.19 se puede apreciar el valor 
que adquirieron dichas variables tras el proceso de optimización. 
 
 Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 




Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S42)=0 3 GHz 3 GHz 0.2 
OptimGoal2 phase(S12)-phase(S14)=90 3 GHz 3 GHz 10 
OptimGoal3 mag(S22)=0 3 GHz 3 GHz 0.05 
OptimGoal4 mag(S12)-mag(S14)=0 3 GHz 3 GHz 2 
 
Figura 5.20: Objetivos fijados para la optimización del diseño esquemático del BLC. 
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 Los objetivos mostrados en la figura anterior han sido fijados considerando que se 
introducen las señales de entrada por los puertos 2 y 4, acoplándose en el puerto 1 de salida. Se 
recuerda  que el acoplo máximo se producirá para una diferencia de fase de señales de entrada 
de π/2 rad. 
 
 Como se puede apreciar en la Figura 5.20, y del mismo modo que en el diseño del WPD, no 
se incluye como objetivo que los parámetros de transmisión S12 y S14 sean máximos, pues el 
cumplimiento de éstos subyace al optimizarse para los objetivos fijados. 
 
 Tras simular en ADS el diseño esquemático mostrado en la Figura 5.19, se representan en 
MATLAB los resultados obtenidos de acuerdo a los objetivos fijados y en comparación con las 




Figura 5.21: Módulo de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC. 
 
Figura 5.22: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 4 hacia puerto 1 del BLC. 
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 En la tabla de la Figura 5.23 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que existe bastante 
similitud entre los valores ideales y los valores reales. 
 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.073 
S14 (dB) -3.0 -3.073 
S22 (dB) -∞ -51.598 
S42 (dB) -∞ -46.842 
S12-S14 (º) 90 89.987 
 
Figura 5.23: Resumen de los resultados del BLC tras la simulación del diseño esquemático. 
5.2.3 Diseño del layout 
 Para finalizar con el análisis del BLC, se genera el layout del circuito en base al diseño 
esquemático mostrado en la Figura 5.19. Además, se añade cada puerto, con su línea de 
transmisión previa, ajustando el offset de los mismos en función de la longitud de estas líneas. 




Figura 5.24: Layout del BLC. 
 
 Tras simular en ADS el diseño mostrado en la figura anterior, se representan en MATLAB 
los resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas, obteniéndose las gráficas 
mostradas en las Figuras 5.25 y 5.26. 




Figura 5.25: Módulo de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC. 
 
Figura 5.26: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 4 hacia puerto 1 del BLC. 
 En la tabla de la Figura 5.27 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que se produce un 
ligero empeoramiento de los resultados obtenidos respecto a los obtenidos tras la simulación del 
diseño esquemático. 
 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.073 -3.073 
S14 (dB) -3.0 -3.073 -3.073 
S22 (dB) -∞ -42.923 -51.598 
S42 (dB) -∞ -41.024 -46.842 
S12-S14 (º) 90 89.923 89.987 
 
Figura 5.27: Resumen de los resultados del BLC tras la simulación full-wave. 
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5.3 Rat-Race Coupler 
5.3.1 Diseño esquemático ideal 
 El diseño esquemático del RRC con líneas de transmisión ideales queda como se muestra en 
la Figura 5.28. 
 
 
Figura 5.28: Diseño esquemático ideal del RRC. 
 Tras simular en ADS el esquemático de la figura anterior, se representan en MATLAB los 
resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas obtenidas en el Capítulo 2 y 
representadas en el Capítulo 3. Tras dicho proceso, se obtiene las gráficas mostradas en las 
Figuras 5.29, 5.30, 5.31 y 5.32, en las que se puede observar como la coincidencia es plena. 
 
 
Figura 5.29: Módulo de los puertos 1 y 3 del RRC. 
 













































Figura 5.30: Fase de los puertos 1 y 3 del RRC.  
 
 
Figura 5.31: Módulo de los puertos 2 y 4 del RRC. 
 
 
Figura 5.32: Fase de los puertos 2 y 4 del RRC. 
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5.3.2 Diseño esquemático real 
 El diseño esquemático del WPD con líneas de transmisión reales y divisores de potencia con 




Figura 5.33: Diseño esquemático real del acoplador del RRC. 
 En la figura anterior se puede apreciar que, para mantener la simetría del circuito, la línea de 
transmisión de longitud 3λ/4 ha sido dividida en tres líneas de transmisión curvas Curve4, 
Curve5 y Curve6 de longitud λ/4, ubicando entre ellas dos líneas de transmisión TL1 y TL2 de la 
misma longitud que los divisores de potencia con unión en T Tee5 y Tee3 de los puertos 2 y 3, 
respectivamente.  
 
 Además, para las dos líneas centrales según el eje horizontal Curve2 y Curve6, se ha 
definido una longitud L diferente a la de las otras cuatro líneas curvas Curve1, Curve3, Curve4 
y Curve5, cuya longitud es L2. Con ello, se sigue manteniendo la simetría del circuito y se 
permite una mejor optimización del diseño. 
 
 Del mismo modo, se aprecia que las variables Delta1, Delta2 y Delta3 han sido las 
seleccionadas para la optimización del diseño. La modificación Delta1 afecta a la anchura W de 
todas las líneas empleadas en el diseño. Por otro lado, las modificaciones de Delta2 y Delta3 
afectan a las longitudes L y L2 de las líneas de transmisión Curve2 y Curve6, y Curve1, Curve3, 
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Curve4 y Curve5, respectivamente. En el diseño esquemático de la Figura 5.33 se puede 
apreciar el valor que adquirieron dichos parámetros tras el proceso de optimización. 
 
 Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 




Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S22)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal2 mag(S33)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal3 mag(S32)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal4 mag(S23)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal5 mag(S13)-mag(S12)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal6 phase(S13)-phase(S12)=180 3 GHz 3 GHz 1 
 
Figura 5.34: Objetivos fijados para la optimización del diseño esquemático del RRC. 
 Los objetivos mostrados en la figura anterior han sido fijados considerando que se 
introducen las señales de entradas por los puertos 2 y 3, acoplándose en el puerto 1 de salida. Se 
recuerda que el acoplo máximo se producirá para una diferencia de fase de señales de entrada 
de π rad. 
 
 Como se puede apreciar en la Figura 5.34, y del mismo modo que en los diseños del WPD y 
del BLC, no se incluye como objetivo que los parámetros de transmisión S12 y S13 sean 
máximos, pues el cumplimiento de éstos subyace al optimizarse para los objetivos fijados. 
 
 Tras simular en ADS el diseño esquemático de la Figura 5.33, se representan en MATLAB 
los resultados obtenidos de acuerdo a los objetivos fijados y en comparación con las ecuaciones 
analíticas, obteniéndose las gráficas mostradas en las Figuras 5.35, 5.36 y 5.38. 




Figura 5.35: Modulo de los puertos 1 y 3 del RRC. 
 
 
Figura 5.36: Modulo de los puertos 2 y 4 del RRC. 
 
 
Figura 5.37: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1 del RRC. 



































































































Acoplador Rat-race: fase de acoplo
 
 
S12 - S13 Code
S12 - S13 ADS




 En la tabla de la Figura 5.38 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que existe bastante 
similitud entre los valores ideales y los valores reales. 
 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.090 
S13 (dB) -3.0 -3.090 
S22 (dB) -∞ -49.947 
S23 (dB) -∞ -58.392 
S33 (dB) -∞ -130.037 
S32 (dB) -∞ -58.392 
S12-S13 (º) 180 180.011 
 
Figura 5.38: Resumen de los resultados del RRC tras la simulación del diseño esquemático. 
5.3.3 Diseño del layout 
 Para finalizar con el análisis del RRC, se genera el layout del circuito en base al diseño 
esquemático. Además, se añade cada puerto, con su línea de transmisión previa, ajustando el 
offset de los mismos en función de la longitud de estas líneas. Así, el diseño del layout queda 
como se muestra en la Figura 5.39. 
 
 
Figura 5.39: Layout del RRC. 
 Tras simular en ADS el diseño mostrado en la figura anterior, se representan en MATLAB 
los resultados obtenidos y se comparan con las ecuaciones analíticas, obteniéndose las gráficas 
mostradas en las Figuras 5.40, 5.41 y 5.42. 
 




Figura 5.40: Modulo de los puertos 1 y 3 del RRC. 
 
 
Figura 5.41: Modulo de los puertos 2 y 4 del RRC. 
 
 
Figura 5.42: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1 del RRC. 



































































































Acoplador Rat-race: fase de acoplo
 
 
S12 - S13 Code
S12 - S13 ADS
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 En la tabla de la Figura 5.43 se muestra un resumen de los resultados obtenidos tras la 
simulación, y representados en las gráficas anteriores, donde se observa que se produce un 




Ideal a 3 GHz 
ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.093 -3.090 
S13 (dB) -3.0 -3.090 -3.090 
S22 (dB) -∞ -44.034 -49.947 
S23 (dB) -∞ -48.859 -58.392 
S33 (dB) -∞ -48.256 -130.037 
S32 (dB) -∞ -48.859 -58.392 
S12-S13 (º) 180 180.322 180.011 
 
Figura 5.43: Resumen de los resultados del RRC tras la simulación full-wave. 
5.4 Conclusiones 
 Como se puede apreciar en las tablas de las figuras 5.15, 5.27 y 5.43, los tres dispositivos 
presentan  buenas prestaciones a la frecuencia de operación, ofreciendo el WPD las menores 
pérdidas de inserción, y siendo el RRC el dispositivo que presenta las mayores pérdidas. Este 
hecho es normal, si se tiene en cuenta que, para el WPD, las señales de entrada tienen que 
recorrer menos distancia hasta la salida que para los otros dos, siendo el RRC el dispositivo para 
el que tienen que recorrer más distancia. 
 
 Los tamaños en área de cada uno de los dispositivos, obtenidos en base al rectángulo de 
menor tamaño que los contiene, se muestran la tabla de la Figura 5.44. 
 
 Altura (mm) Anchura (mm) Área (mm
2
) 
Wilkinson Power Divider 12.6064 9.4085 118.6073 
Branch-Line Coupler 18.698 15.8977 297.2552 
Rat-Race Coupler 30.1922 30.7012 926.9368 
 
Figura 5.44: Tamaño de los acopladores. 
 
 Cabe recordar que para el WPD y el RRC es necesario añadir una línea de transmisión de 
longitud λ/4 para que las señales de entrada accedan al dispositivo con una diferencia de fase tal 
que el acoplo a la salida sea el óptimo, aumentando el tamaño de éstos y manteniéndose, por el 
contrario, el tamaño del BLC. 
 
 Es por ello que, en caso de no conseguirse una disminución de tamaño en tecnología 
metamaterial, el RRC quedaría descartado por tener un tamaño considerablemente mayor al de 
los otros dos, resultando el diseño final elegido entre los otros dos candidatos. 
 
 Finalizado el estudio de los acopladores en tecnología microstrip estándar, se continúa con el 
estudio de los dispositivos en tecnología metamaterial, con el objetivo de obtener un diseño de 
los acopladores de un menor tamaño. 




 Introducción a la tecnología metamaterial 
 En capítulos anteriores se ha realizado un estudio completo de los acopladores empleando 
para su diseño líneas de transmisión en tecnología microstrip estándar. En este capítulo, se va a 
continuar con el estudio de los dispositivos, pero empleando para su diseño y análisis líneas de 
transmisión en tecnología metamaterial. El desarrollo de este capítulo se realizará con la ayuda 
del libro Electromagnetic Metamaterials: Transmission Line Theory and Microwave 
Applications, de Cristophe Caloz, de donde se extraen gran parte de las imágenes y de las 
ecuaciones empleadas en la documentación presentada. 
 
 La definición de metamaterial, en sentido amplio, sería: “Material artificial que presenta 
propiedades electromagnéticas inusuales, propiedades que proceden de la estructura diseñada 
y no de su composición, es decir, son distintas a las de sus constituyentes”. En este sentido, 
existe un nuevo tipo de material conocido como LH (Left Handed) que satisface la definición de 
metamaterial. 
6.1 Líneas de transmisión LH 
 Los metamateriales LH son, por tanto, materiales artificiales que presentan propiedades 
electromagnéticas inusuales, al poseer simultáneamente una permitividad eléctrica y una 
permeabilidad magnética negativas. En consecuencia, éstos materiales se caracterizan por tener 
una velocidad de grupo y de fase antiparalelas, o, lo que es lo mismo, un índice de refracción 
negativo. 
 
 A través de la resolución de las ecuaciones de Maxwell, con las consideraciones 
electromagnéticas anteriores, se obtiene que el vector de propagación de las ondas 
electromagnéticas que se propagan por este tipo de materiales tiene signo negativo, por lo que la 
velocidad de fase también tendrá signo negativo. Del mismo modo, se obtiene que el vector de 
Poynting sigue teniendo signo positivo, por lo que, la velocidad de grupo, o velocidad a la cual 
se transmite la energía de la señal, también tendrá signo positivo.  
 




Figura 6.1: Campos eléctrico y magnético, vector de propagación y vector de Poynting en (a) 
medios RH y en (b) medios LH.  
 Como se observa en la Figura 6.1, para metamateriales LH, la triada formada por el vector de 
campo eléctrico, el vector de campo magnético y el vector de propagación se obtienen con la 
regla de la mano de la izquierda, hecho que da nombre a este tipo de materiales. Por lo anterior, 
cuando se habla de líneas de transmisión en tecnología metamaterial y, más en concreto, de 
líneas de transmisión LH, por convenio se denomina a las líneas de transmisión en tecnología 
estándar como líneas de transmisión RH.  
 
 Por tanto, la ventaja electromagnética de las líneas de transmisión LH es que, al presentar 
una velocidad de fase con signo opuesto a la de las líneas de transmisión RH, las ondas 
transmitidas pueden presentar una variación de fase igual al de las transmitidas por líneas de 
transmisión RH, pero empleando para ello líneas de transmisión con una longitud eléctrica 
menor que las necesarias para el caso de líneas de transmisión en tecnología estándar.  
 
 Como ejemplo, mencionar que un desplazamiento de fase de –3π/2 rad en una línea de 
transmisión RH, podría lograrse con una línea de transmisión LH que introdujera un 
desplazamiento de fase de +π/2 rad, es decir, –3π/2 rad, necesitando para ello unas longitudes 
eléctrica y física mucho menores. 
 
 El tramo infinitesimal del circuito equivalente de una línea de transmisión metamaterial LH 
sin pérdidas es el mostrado en la Figura 6.2. 
 
 
Figura 6.2: Tramo infinitesimal del circuito equivalente de una línea de transmisión LH sin 
pérdidas. 
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 Las ecuaciones que definen la constante de propagación, la impedancia característica, la 
velocidad de fase y la velocidad de grupo de una línea de transmisión LH sin pérdidas, son las 























































 Según las ecuaciones anteriores, se puede observar que la constante de propagación es 
negativa para todo el rango de frecuencias, por lo que la velocidad de fase y la velocidad de 
grupo son, efectivamente, antiparalelas. En la gráfica de la Figura 6.3 se muestra la 
representación, en función de la frecuencia, de la constante de propagación de una línea de 
transmisión LH sin pérdidas. 
  
 
Figura 6.3: Constante de propagación de línea de transmisión LH sin pérdidas. 
 Como se puede observar en la gráfica de la figura anterior, se corrobora que la constante de 
propagación es negativa para todo el rango de frecuencias. 
 
 Y, como ejemplo, se muestra, en la Figura 6.4, una línea de transmisión metamaterial LH 
formada por condensadores interdigitales en serie y bobinas mediante stubs en paralelo. 
 




Figura 6.4: Ejemplo de diseño de una línea de transmisión LH. 
 A pesar de todo, las líneas de transmisión LH no existen realmente, incluso en un rango 
pequeño de frecuencias. Esto es debido a que al propagarse una onda a lo largo de la estructura, 
las corrientes y los voltajes asociados a la misma inducen otros efectos electromagnéticos: al 
fluir las corrientes a lo largo del condensador CL, se induce un flujo magnético, por lo que 
aparece una bobina en serie LR; y, al existir gradiente de voltaje entre el conductor superior y el 
plano de masa, aparece un condensador CR en paralelo.  
 
 Es por ello que aparecen las líneas de transmisión metamaterial CRLH (Composite 
Right/Left Handed), las cuales que van a ser estudiadas en el siguiente apartado.  
6.2 Línea de transmisión CRLH 
 Las líneas de transmisión CRLH, o Composite Right/Left Handed, fueron propuestas por 
primera vez Caloz. Se trata de líneas de transmisión que se comportan como LH o como RH 
según la frecuencia de operación, y cuyo circuito equivalente para una celda unitaria es el 
mostrado en la Figura 6.5. 
 
 
Figura 6.5: Circuito equivalente para una celda unitaria de una línea de transmisión CRLH. 
 La impedancia que caracteriza la línea de transmisión CRLH mostrada en el circuito 
equivalente para una celda unitaria de la Figura 6.5, obtenida en función de los valores de los 
componentes del circuito equivalente y a partir de las ecuaciones del telegrafista, son las que se 
muestran a continuación: 
 















































































































 Observando el circuito de la Figura 6.5 y las ecuaciones anteriores, se puede apreciar que, a 
bajas frecuencias, la bobina en serie y el condensador en paralelo se comportan como un 
cortocircuito y como un circuito abierto, respectivamente, por lo que el circuito resultante 
equivale al de una línea de transmisión LH.  
 
 Por el contrario, a altas frecuencias, el condensador en serie y la bobina en paralelo se 
comportan como un cortocircuito y como un circuito abierto, respectivamente, por lo que el 
circuito resultante equivale al de una línea de transmisión RH. 
 
 Además, debido a la presencia de los componentes en serie y en paralelo, aparecen las 
frecuencias de resonancia ωse y ωsh, respectivamente, por lo que habrá un rango de frecuencias 
comprendidas entre min(ωse, ωsh) y max(ωse, ωsh) para las cuales no existirá propagación. Todo 
esto se puede observar en la gráfica de la Figura 6.6, donde se representan las curvas de 
dispersión de las líneas de transmisión CRLH, RH y LH. 
 




Figura 6.6: Curvas de dispersión de la línea de transmisión CRLH, PRH y PLH. 
 Se aprovecha la figura anterior para indicar que, cuando se habla de líneas de transmisión 
CRLH, por convenio se denomina a las líneas de transmisión LH como PLH (Pure Left-
Handed) y las líneas de transmisión RH como PRH (Pure Right-Handed), en contraposición a 
las líneas de transmisión CRLH, que pueden operar como las dos líneas de transmisión 
mencionadas en primera instancia.  
 
 Como se puede apreciar en la Figura 6.6, la curva de dispersión de línea de transmisión 
CRLH presenta los efectos simultáneos de las contribuciones de la estructura LH y de la 
estructura RH a todas las frecuencias, aproximándose a la de una PLH a bajas frecuencias y a la 
de una PRH a altas frecuencias, estando más distribuido el comportamiento a frecuencias 
intermedias. 
 
 Además, es posible obtener una versión balanceada del circuito en la que no existirá rango 
de frecuencias de no propagación en pro de presentar propagación para cualquier valor de 
frecuencia. Para determinar los valores de los componentes que permiten obtener una estructura 
CRLH balanceada, bastará con igualar las frecuencias de resonancia de las ramas serie y  
paralelo, como se muestra en las siguientes ecuaciones equivalentes:  
 
shse    
''''
RLLR CLCL   
RL ZZ   
 Obteniéndose la siguiente ecuación, que representa la impedancia característica: 
 
RLC ZZZ   
 Obteniéndose, finalmente, las siguientes ecuaciones para la constante de propagación y la 
frecuencia de transición: 















0 LR   
 Teniendo en cuenta las consideraciones anteriores, la curva de dispersión para una línea de 
transmisión CRLH balanceada queda como se muestra en la Figura 6.7.  
 
 
Figura 6.7: Curva de dispersión de la línea de transmisión CRLH balanceada. 
 Además, como se puede observar en la Figura 6.8, al estar la línea de transmisión CRLH 
balanceada, las contribuciones simultáneas de las estructuras LH y RH se desacoplan una 
respecto a la otra, por lo que se obtiene un circuito equivalente para la celda unitaria más simple 




Figura 6.8: Circuito equivalente para la celda unitaria de la línea de transmisión CRLH 
balanceada. 
 Para continuar con el estudio de las líneas de transmisión en tecnología metamaterial, en 
concreto, con el estudio de las líneas de transmisión CRLH, se muestra, en la Figura 6.9, una 
gráfica donde se representan las curvas de dispersión de una línea CRLH balanceada y de una 
línea PRH. 




Figura 6.9: Curvas de dispersión de las líneas de transmisión PRH y CRLH balanceada. 
 En primer lugar, se considera el caso de la línea de transmisión PRH, cuya curva de 
dispersión es mostrada en la gráfica de la figura anterior, y cuya constante de propagación e 















 Para que la línea esté adaptada a los puertos de impedancia Zt, y el desplazamiento de fase a 
la frecuencia ω1 sea el apropiado, como se muestra en la gráfica de la Figura 6.9, se han de 




C ZZ   
  11  
PRH
 
 Insertando la segunda pareja de ecuaciones en la primera pareja, se obtiene un sistema de 
ecuaciones con dos incógnitas: 
 





















 Debido a que la curva de dispersión que define una línea de transmisión PRH es una 
ecuación lineal y pasa por el punto (0,0), y que, por ello, el cociente entre el valor de una 
frecuencia y su desplazamiento de fase asociado es siempre constante, se observa que una línea 
de transmisión PRH puede ser determinada plenamente sin más que conocer la condición de 
adaptación y el valor de la constante de propagación a una frecuencia determinada.  
 
 Debido a esta linealidad de la curva de dispersión, las frecuencias a las que se producen los 
mismos desplazamientos de fase, o desplazamientos de fase equivalentes, coinciden con 
múltiplos enteros de la frecuencia ω1, por lo que el comportamiento de la línea de transmisión 
PRH es fundamentalmente monobanda.  
 
 En relación al párrafo anterior, indicar que dos desplazamientos de fase sean equivalentes no 
significa necesariamente que sus valores sean iguales al aplicar el módulo respecto de 2π rad o, 
lo que es lo mismo, que la diferencia de las longitudes eléctricas del tramo que produjo ambos 
desplazamientos a las frecuencias dadas sea igual a λ.  
 
 Que dos desplazamientos de fase sean equivalentes significa que las longitudes eléctricas 
que los producen sean indistinguibles desde el punto de vista de la impedancia. Para estudiar 
bajo qué circunstancias se da esta situación, se plantean las ecuaciones de voltaje, corriente e 
impedancia de una línea de transmisión: 
 
























 Que pueden ser reescritas como: 
 
             sincossincos jVjVeVeVV jj  
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 Para el caso de ϕ = 0, se tiene que: 
  
 
         




















 Observando la ecuación anterior, se comprueba que, para que Z(ϕ) vuelva a adoptar el 
mismo valor que tiene para Z(0), la parte compleja de la ecuación ha de ser nula, por lo que la 




         







































 Se aprecia que, al cambiar simultáneamente el signo del voltaje y de la corriente, la 
impedancia es la misma. Por ello, se deduce que la condición de desplazamiento de fase 
equivalente, desde el punto de vista de la variación de fase, es:  
 
    nZZ 
 
 Por ello, dos desplazamientos de fase se consideran equivalentes cuando el incremento de 
fase de uno respecto al otro es múltiplo de π rad. Es por ello que, dado un desplazamiento de 
fase de ϕ1, la siguiente banda ϕ2 será:  
 
  12  
 O, lo que es lo mismo, dos desplazamientos de fase representan bandas consecutivas si su 
diferencia es de π rad. 
 
 A continuación se calcula el incremento de longitud que supone un incremento de 
















Proyecto Final de Carrera                                                                                      Juan Alberto Abad Pérez 
122 
 
 Por lo que se concluye que la condición de desplazamiento de fase equivalente, desde el 













 Así, cada incremento de longitud de λ/2 (una vuelta completa a la carta de Smith) produce 
desplazamientos de fase equivalentes, es decir, mismas impedancias.  
 
 Continuando con el estudio, se considera, en segundo lugar, el caso de la línea CRLH 
balanceada, cuya curva de dispersión es también mostrada en la gráfica de la Figura 6.9, y cuya 



























 Para que la línea esté adaptada a los puertos de impedancia Zt y el desplazamiento de fase a 
la frecuencia ω1 sea el apropiado, como se muestra en la gráfica de la Figura 6.9, se han de 




C ZZ   
  11  
CRLH
 
 Las ecuaciones anteriores representan, de hecho, tres ecuaciones, pues la condición de 
adaptación se desdobla en dos ecuaciones, como se observa en el primer grupo de ecuaciones. 
De este modo, introduciendo el segundo grupo de ecuaciones en el primer grupo, se tiene un 
sistema de tres ecuaciones con 4 incógnitas, por lo que se dispone un grado de libertad a la hora 
de elegir la frecuencia que  permite satisfacer la segunda banda del desplazamiento de fase.  
 
 Es por ello que, este tipo de líneas de transmisión, son líneas de doble banda, pues permiten 
establecer la frecuencia a la cual se satisface un desplazamiento de fase igual o equivalente al de 
la frecuencia de operación, de modo que la segunda banda no tiene por qué ser múltiplo entero 
de dicha frecuencia. Ésta es la segunda ventaja importante de las líneas de transmisión 
metamaterial, cuando se trata de líneas CRLH, muy útil para los sistemas de telecomunicación 
modernos, pues permiten doble banda de funcionamiento, sin la necesidad de añadir circuitería 
adicional.  
 
 Es precisamente esta propiedad de doble de blanda de funcionamiento de las líneas CRLH la 
que va a ser objeto de estudio, con el fin de obtener líneas de transmisión que presenten una 
respuesta equivalente al de las líneas PRH, pero con una longitud física menor. 
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 Resolviendo las ecuaciones anteriores, se tiene que el valor de las cuatro incógnitas que 
representan el valor de los componentes por unidad de longitud de la celda unitaria de la línea 






























































 Donde se puede observar que el valor de los componentes depende del valor de dos 
frecuencias que se desea que presente la línea, y de las constantes de propagación que se desea 
que presente la línea para esas dos frecuencias. 
  
 A continuación, se representa el valor absoluto de los componentes que representan la celda 
unitaria, por lo que, si tenemos en cuenta que la celda unitaria tiene una longitud p, el valor de 






















 Finalmente, se tiene que el valor absoluto de los componentes de la línea de transmisión 




































































 Donde se puede observar que el valor absoluto de los componentes que definen la línea de 
transmisión CRLH balanceada depende del valor de dos frecuencias y de los desplazamientos 
de fase que introduce la línea para esas dos frecuencias deseadas.  
6.3 Ecuación de la longitud de una línea de transmisión 
CRLH balanceada 
 Como se comentaba con anterioridad, y como se mostraba en la representación esquemática 
de Figura 6.8, debido a que en la línea de transmisión CRLH balanceada las contribuciones 
simultáneas de las estructuras LH y RH se desacoplan una respecto a la otra, es posible 
desdoblar los componentes que conforman la estructura RH y la estructura LH.  
 
 El circuito equivalente de la estructura LH de la celda unitaria de una línea de transmisión 
CRLH balanceada es el mostrado en la Figura 6.10, donde se puede observar que el 
condensador CL ha sido ha sido dividido en dos condensadores de valor 2CL con el objetivo de 
conservar la simetría del circuito y facilitar la conexión con la estructura RH. 
 
 
Figura 6.10: Circuito equivalente de la estructura LH de la celda unitaria de la línea de transmisión 
CRLH balanceada. 
 En este sentido, la estructura LH de una línea de transmisión CRLH balanceada de N celdas 
se conformará poniendo N estructuras LH de la celda unitaria en paralelo, al poder desacoplarse 
la estructura LH y la estructura RH. Para el caso de dos celdas, la estructura LH queda como se 
muestra en la Figura 6.11, donde se puede apreciar como los dos condensadores centrales de 
valor 2CL se asocian en serie dando lugar a un condensador de valor CL. Esta misma 
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circunstancia se da en los puntos de interconexión de cada pareja de estructuras LH para un 
número de celdas mayor que 2. 
 
 
Figura 6.11: Circuito equivalente de la estructura LH de la línea de transmisión CRLH balanceada 
de dos celdas. 
 Como se puede apreciar en la Figura anterior, la longitud de la estructura LH depende de la 
longitud de los componentes en serie, es decir, de la longitud de los condensadores, y del 
número de condensadores que se tengan, es decir, del número de celdas N de diseño: 
 
 Nlenlong CLH  1
 
 Donde lenC representa la longitud de los condensadores a utilizar y depende de la tecnología 
SMD a emplear. 
  
 Por otro lado, la estructura RH de una línea de transmisión CRLH balanceada será diseñada 















111    
 Si se observan las ecuaciones que definen el valor absoluto de los componentes LR y CR que 
representan la parte RH de la línea de transmisión CRLH, se puede apreciar que, cuanto mayor 
es el valor de la segunda banda de frecuencia, menor es el valor de los componentes. Si, por otro 
lado, se observan las ecuaciones anteriores, se puede apreciar que el desplazamiento de fase 
introducido por la estructura RH crece con el valor componentes LR y CR. Así, cuanto mayor sea 
la segunda banda, menor será el valor de dichos componentes, menor será el desplazamiento de 
fase que introduzca la estructura RH y, por tanto, menor será la longitud de la línea de 
transmisión que representa la estructura RH de la línea CRLH.  
 
 Esto es lógico si se tiene en cuenta que, para una frecuencia de operación fija, cuanto mayor 
sea la frecuencia que representa la segunda banda, mayor será la contribución de la estructura 
LH a esa frecuencia, es decir, más se aproximará la línea a una PLH, menor será la contribución 
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de la estructura RH, y menor será, definitivamente, la longitud de la estructura RH de la línea 
CRLH. 
 
 Continuando con el cálculo de la longitud de la línea de transmisión CRLH, se observa que, 
para conservar la simetría del circuito y facilitar la interconexión con otros componentes, y 
teniendo en cuenta la posibilidad de desacoplar ambos tipos de estructura, se ubicarán dos 
tramos de línea de transmisión en sendos lados de la estructura LH, con una anchura tal que su 
impedancia característica sea ZcR (que coincidirá con la establecida durante el diseño para el 
cálculo de los componentes que definen la línea CRLH), y con una longitud tal que produzcan, 
cada uno de los dos tramos de línea, un desplazamiento de fase ϕ1
RH
/2, de manera que el 








111    































 Con ello, la celda unitaria de una línea de transmisión CRLH balanceada tendrá como 
circuito equivalente el mostrado en la Figura 6.12. 
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Recordando la posibilidad de desacoplar la estructura RH y la estructura LH de una línea de 
transmisión CRLH balanceada, se muestra como ejemplo, en la Figura 6.13, el circuito 
equivalente de una línea de transmisión constituida por 2 celdas. 
 
 
Figura 6.13: Circuito equivalente de una línea de transmisión CRLH balanceada de dos celdas. 
 De este modo, la longitud de la línea de transmisión CRLH balanceada se calculará como: 
 






NlenlNlenlonglonglong   
6.4 Estudio de la longitud e implementación en ADS de 
la línea CRLH balanceada 
 En el caso que atañe al presente documento, dado que no es pretensión que los acopladores 
operen en dos bandas, en principio es suficiente con que una de las dos frecuencias de diseño 
represente la frecuencia de operación y que, para dicha frecuencia, se produzca el 
desplazamiento de fase deseado. 
 
 Sin embargo, debido a que la elección de la otra frecuencia es fundamental para determinar 
la longitud de las líneas de transmisión y, en definitiva, el tamaño de los acopladores, se fijará 
esta frecuencia tal que produzca un desplazamiento de fase equivalente al producido por la 
primera frecuencia y, así, realizar el estudio del tamaño en función de dos bandas consecutivas. 
  
 En primer lugar, es importante notar que, para que una línea de transmisión CRLH produzca 
desplazamientos de fase equivalentes para dos frecuencias arbitrarias, se ha de definir, en las 
ecuaciones que determinan el valor de los componentes para dicho tipo de línea y para dichas 
frecuencias, una diferencia de π rad entre los valores de desplazamiento de fase. 
 
 Para comenzar con el estudio de la longitud que tendrán las línea de transmisión CRLH, se 
considera la longitud que tendrá la estructura RH, es decir, la línea de transmisión PRH, pues 
ésta representa la única parte de longitud variable del diseño, debido a que, fijado el número de 
celdas N, el número de componentes para la estructura LH será constante, teniendo un tamaño 
fijo, independientemente de las frecuencias de diseño. 
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 Para el estudio, se consideran líneas de transmisión de longitud λ/4. Para ello, se comparará, 
en primer lugar, la longitud de la estructura RH de la línea CRLH con la longitud de la línea 
PRH. Se considera la constante dieléctrica del vacío y un número de celdas para la estructura 
CRLH de N = 2. El valor de N no afecta a la longitud de las líneas, pues, aunque si afecta a los 
valores CR y LR, su cociente es siempre constante independientemente del valor que tenga. Esto 
es debido a que, para un diseño de frecuencias determinado, el conjunto de la estructura RH 
siempre introducirá el mismo desfase, independientemente del número de celdas. 
 
 En primer lugar, se consideran los siguientes valores para los desplazamientos de fase: 
 
  211  
 
  2322    
 Como se observa, ambos desplazamientos de fase se hallan en la región RH. Además, según 
la asignación de desplazamientos de fase, la frecuencia ω1 representa la frecuencia de operación, 
por lo que, la representación se hará en función de ω2, frecuencia a la que se produce el segundo 
desplazamiento de fase y que será mayor que ω1. Así, las longitudes comparadas de las líneas, 
en función de la frecuencia, quedan como se muestra en la Figura 6.14. 
 
  
Figura 6.14: Longitudes de las líneas de transmisión PRH y CRLH en función de ω2. 
 
 Como se observa en la figura anterior, la longitud de la línea de transmisión PRH permanece 
invariable, pues la representación se hace en función de la frecuencia ω2 a la cual se da la 
segunda banda del desplazamiento de fase de la línea CRLH y cuyo valor no afecta a la longitud 
de la línea PRH, estando fijada la frecuencia de operación ω1 para ambas líneas de transmisión.  
 
 Como se observa, a partir del valor de 9 GHz para la frecuencia ω2, la longitud de la 
estructura RH de la línea CRLH se hace menor que la de la línea PRH. En las gráficas de las 
Figuras 6.15 y 6.16 se observa lo que ocurre con los valores de CL y LL: 
 

































Figura 6.15: Valor CL de la línea CRLH. 
 
Figura 6.16: Valor LL de la línea CRLH. 
 Como se puede apreciar en las gráficas anteriores, a partir de la frecuencia a la cual la 
longitud de la estructura RH de la línea CRLH se hace menor que la de la línea PRH, los valores 
de CL y LL se hacen negativos, por lo que esta configuración no permite obtener líneas de 
transmisión CRLH con una longitud menor al de las líneas PRH equivalentes. 
 
 Por ello, y en segundo lugar, se consideran los siguientes valores para los desplazamientos 
de fase: 
 
  211  
 
  222    
 Como se observa, el primer desplazamiento se haya en la zona LH y el segundo en la zona 
RH. En este caso, la frecuencia ω2, que se corresponde con el segundo desplazamiento de fase, 

























Valor de C de la estructura LH de la línea CRLH de cuarto de onda con f1 = 3 GHz



























Valor de L de la estructura LH de la línea CRLH de cuarto de onda con f1 = 3 GHz
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representa la frecuencia de operación, por lo que la representación se hará en función de ω1 (que 
será menor que ω2). Así, los tamaños comparados de las líneas, en función de la frecuencia ω1, 
quedan como se muestra en la gráfica de la Figura 6.17. 
 
 
Figura 6.17: Comparación de las longitudes de las líneas de transmisión PRH y CRLH. 
 
 Como se aprecia en la figura anterior, el tamaño de la estructura RH de línea CRLH es 
siempre mayor que el de la línea PRH, por lo que esta alternativa tampoco es válida. 
 
 Sin embargo, no se ha tenido en cuenta que las líneas de transmisión de λ/4 presentan un 
comportamiento equivalente desde el punto de vista de la impedancia cuando el desplazamiento 
de fase que producen es de –3π/2 rad o, lo que es lo mismo, de π/2 rad.  
 
 En tercer lugar, teniendo en cuenta lo indicado en el párrafo anterior, y según la última 
configuración de frecuencias:  
 
  211  
 
  222    
 se tiene que la frecuencia ω1, en el rango LH, representa la frecuencia de operación, por lo 
que la representación se hace en función de ω2, la frecuencia que representa la segunda banda.  
  
 Los resultados obtenidos son los mostrados en la Figura 6.18. 
 

































Figura 6.18: Comparación de las longitudes de las líneas de transmisión PRH y CRLH. 
 Como se puede observar en la figura anterior, es posible establecer un tamaño de la 
estructura RH de la línea CRLH menor que el de la línea PRH, siempre que la segunda banda 
del desplazamiento de fase se sitúe por encima de 6 GHz, justo el doble que la frecuencia de 
operación.  
 
 En este punto, ya se está en condiciones de diseñar la primera línea de transmisión CRLH, 
observando qué sucede con su longitud al añadir los elementos concentrados. El diseño se 
realizará en ADS, teniendo en cuenta las características del sustrato a utilizar, estableciéndose 
3 GHz como la frecuencia de operación ω1, y eligiéndose 10 GHz como frecuencia de la 
segunda banda de desplazamiento de fase ω2, frecuencia a la cual la estructura RH de la línea 
CRLH es considerablemente más corta que la línea PRH equivalente. 
 
 Los valores de los componentes de las líneas de transmisión CRLH balanceadas, según los 
distintos valores de N, son los mostrados en la Figura 6.19. 
 
 N = 1 N = 2 N = 3 N = 4 
ZcR (Ω) 50 50 50 50 
ϕ1
RH
(º) -38.5714 -38.5714 -38.5714 -38.5714 
LL (nH) 1.1821 2.3642 3.5462 4.7283 
CL (pF) 0.4728 0.9457 1.4185 1.8913 
 
Figura 6.19: Valor de componentes de líneas CRLH para diferentes valores de N. 
 
 Los diseños de las cuatro líneas CRLH balanceadas, incluyéndose la línea PRH de cuarto de 
onda, quedan como se muestra en la Figura 6.20. 
 
































Figura 6.20: Diseño en ADS de línea de transmisión PRH  
y de líneas de transmisión CRLH para valores de N comprendidos entre 1 y 4. 
 Para comprobar el funcionamiento de las cuatros líneas CRLH balanceadas implementadas 
en ADS, comparadas con la línea de transmisión PRH de cuarto de onda, se mostrará: el 
desfasaje introducido por cada línea (Figura 6.21); el parámetro de transmisión al colocar cada 
una de las líneas mostradas en la Figura 6.17 como stub cortocircuitado a masa de una línea 
PRH con la misma impedancia (Figura 6.22); y, por último, la longitud de cada línea. El 
resumen de los resultados obtenidos se muestra en la tabla de la Figura 6.23. 
 




Figura 6.21: Desplazamiento de fase de las líneas CRLH y de la línea PRH de cuarto de onda. 
 
 
Figura 6.22: Parámetros de transmisión para líneas con stub CRLH y stub PRH. 
 RH N = 1 N = 2 N = 3 N = 4 
ϕ (º) a 3 GHz -90.719 111.908 97.008 92.767 91.388 
S21 (dB) a 3 GHz -0.000086 -5.673 -0.028 -0.006 -0.002 
longRH (mm) - 6.46336 6.46336 6.46336 6.46336 
longLH (mm) - 2.0 3.0 4.0 5.0 
longTOTAL (mm) 15.0812 8.46336 9.46336 10.46336 11.46336 
 
Figura 6.23: Respuesta y longitud de las líneas CRLH, en función del número de celdas, y de la 
línea PRH. 
 Como se puede apreciar en la tabla de la Figura 6.23, cuanto mayor es el número de celdas, 
mejor es la respuesta que presentan las líneas, en detrimento de un mayor tamaño de las 
mismas. Pero, en cualquier caso, sí que es posible obtener líneas de transmisión CRLH que 
produzcan un desfasaje equivalente a la de una línea de transmisión PRH, pero con una longitud 
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considerablemente menor. Es por ello que se va a proceder a diseñar los acopladores empleando 









Estudio de los acopladores con líneas de 
transmisión metamateriales CRLH 
 En este capítulo se va a proceder a estudiar el comportamiento de los tres dispositivos 
empleando para su diseño líneas de transmisión CRLH balanceadas, analizando la respuesta de 
cada uno de ellos y observando qué ocurre con su tamaño al emplear líneas de este tipo. 
  
 Se sabe que las respuestas del WPD y BLC son iguales cuando se utilizan líneas de 
transmisión que producen un desplazamiento de fase equivalente, al tener todas las líneas que 
constituyen cada uno de ellos la misma longitud. Por lo general, el funcionamiento de ambos 
dispositivos es el adecuado cuando los desplazamientos de fase introducidos por las líneas 












 Donde el valor de n es positivo o 0, si se consideran únicamente líneas de transmisión PRH. 
Pero si se consideran, además, líneas de transmisión CRLH, el valor de n puede adoptar también 
valores negativos, por lo que ambos dispositivos pueden ser diseñados empleando líneas de 
transmisión CRLH de λ/4, para las cuales se tendría n = –1, al producir un desplazamiento de 
fase de π/2 rad. 
 
 No obstante, y a pesar de que las líneas mencionadas en el párrafo anterior son equivalentes 
desde el punto de vista de la impedancia y, por tanto, el comportamiento de los dispositivos en 
ambas tecnologías es similar, las líneas CRLH de λ/4 no son equivalentes a las líneas de λ/4 en 
tecnología estándar desde el punto de vista del desplazamiento de fase. Ésto significa que la fase 
de los parámetros de la matriz de dispersión puede variar al emplear líneas en tecnología 
metamaterial. 
 
 ¿Cuándo se producirán modificaciones de fase en los parámetros de dispersión? Se 
producirán cuando las señales recorran una sóla línea de λ/4 desde el puerto de entrada hasta el 
puerto de salida. Así, mientras que la fase del parámetro sería de –π/2 rad empleando tecnología 
estándar, empleando tecnología metamaterial será de π/2 rad, o, lo que es lo mismo, de –3π/2 
rad. Como se observa, la fase sería opuesta. 
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 ¿Cuándo no se producirán modificaciones de fase en los parámetros de dispersión? No se 
producirán cuando las señales recorran dos líneas de λ/4 desde el puerto de entrada hasta el 
puerto de salida. Así, mientras que la fase del parámetro sería de 2·(–π/2) = –π (rad) empleando 
tecnología estándar, empleando tecnología metamaterial será de 2·(π/2) = π = –π (rad), ó 2·(–
3π/2) = –3π = –π (rad). Como se observa, la fase sería la misma. 
 
 Por lo anterior, para el estudio de estos dos dispositivos en su versión CRLH, se obtendrán, 
en primer lugar, las matrices de dispersión que los definen, a partir de las simulaciones en ADS 
de los diseños ideales de los mismos, comprobando que se cumple lo indicado en las líneas 
anteriores.  
 
 También es posible obtener dichas matrices analíticamente, como ya se hizo en el Capítulo 2 
para los dispositivos en tecnología estándar, pero, debido a lo tedioso del proceso y a que ya se 
ha demostrado cómo proceder de este modo, y debido a que ambos métodos producen 
exactamente los mismos resultados, se opta por la herramienta ADS. 
 
 Para el caso del RRC, también es posible diseñarlo mediante el empleo de líneas CRLH. Sin 
embargo, si se tiene en cuenta que este acoplador está formado por dos tipos de líneas en cuanto 
a su longitud, y a pesar de que estas líneas son equivalentes desde el punto de vista de la 
impedancia, no lo son desde el punto de vista del desplazamiento de fase que producen, por lo 
que es imposible diseñarlo con un solo tipo de línea. 
 
 Además, como se puede observar en las Figuras 6.14, 6.15 y 6.16 y en la explicación que las 
acompaña, no es posible obtener líneas CRLH de λ/4 que produzcan un desplazamiento de fase 
de –π/2 rad y que tengan menor tamaño que una línea PRH de λ/4. Por ello, la mejor opción es 
una solución mixta, consistente en mantener las líneas PRH de λ/4, y sustituir la línea de 3λ/4 
por la línea CRLH de λ/4, ya que ambas producen el mismo desfasaje (–3π/2 rad ó π/2 rad). 
 
 Para los primeros diseños, se emplearán líneas de transmisión CRLH con un número de 
celdas igual a 3, pues dicho valor representa un buen compromiso entre el tamaño de las líneas y 
su coeficiente de transmisión.  
 
 Los objetivos que se fijan para la optimización de cada diseño son los mismos que se fijaron 
durante el estudio en tecnología estándar. Es por ello que, la justificación de la elección de los 
objetivos para cada acoplador, es la misma que se comentó en los diseños realizados en el 
Capítulo 5.  
 
 Para el proceso de optimización, se seleccionarán únicamente como parámetros las anchuras 
y las longitudes de las líneas de transmisión, dejando, para los elementos concentrados, el valor 
obtenido a través de las ecuaciones analíticas.  
 
 Lo anterior se debe a que en un diseño real se han de utilizar los condensadores, bobinas y 
asociaciones en serie o en paralelo de dichos componentes cuyo valor que más se aproxime al 
valor nominal que se tiene en el diseño ideal, y optimizar en función de los parámetros de las 
líneas de transmisión que representan las estructura RH de la línea CRLH. Esta es la razón por 
la que, en los diseños que se muestran en el este capítulo, no se optimiza en función de los 
valores de los elementos concentrados. 
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 A continuación, se pasa a diseñar cada uno de los dispositivos en tecnología metamaterial. 
7.1 Wilkinson Power Divider 
 En primer lugar, se representan, en función de la frecuencia, los parámetros de dispersión 
que definen el comportamiento ideal del WPD en tecnología metamaterial CRLH, como se 
observa en las Figuras 7.1, 7.2, 7.3 y 7.4. 
 
 
Figura 7.1: Módulo parámetros puerto 1. 
 
Figura 7.2: Fase puerto 1. 


































S21 ideal, S31 ideal




















S21 ideal, S31 ideal




Figura 7.3: Módulo puertos 2 y 3. 
 
Figura 7.4: Fase puertos 2 y 3. 
 Observando las representaciones anteriores, se deduce que la matriz de dispersión del WPD 






























 Por lo que se comprueba que los cambios de fase que se producen en los parámetros de 
dispersión, respecto a la matriz de dispersión en tecnología estándar, satisfacen lo que se indicó 
en la introducción del presente capítulo. 
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 A continuación, se pasa a realizar en ADS el diseño esquemático del WPD en tecnología 
CRLH, quedando como se muestra en la Figura 7.5. 
 
 
Figura 7.5: Diseño del WPD con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
 En la figura anterior se puede apreciar que las longitudes L1 y L2 cada pareja de líneas de 
transmisión, TL1 y TL4, y TL2 y TL3, respectivamente, son tales que dejan una separación entre 
los divisores de potencia con unión en T de los puertos 2 y 3 de 1 mm, igual a la longitud de la 
resistencia de tecnología SMD que se emplearía en fabricación. Del mismo modo, se observa 
que las longitudes han sido establecidas de modo que el diseño guarde simetría. 
 
 Además, se aprecia que las variables Delta1 y Delta2 han sido las seleccionadas para la 
optimización del diseño. La modificación de Delta1 afecta a la anchura W de todas las líneas 
empleadas en el diseño. La modificación de Delta2 afecta a las longitudes L1 y L2 de las líneas 
de transmisión TL1 y TL4, y TL2 y TL3, respectivamente. En el diseño esquemático mostrado 
en la Figura 7.5 se puede observar el valor que adquirieron dichas variables tras el proceso de 
optimización. 
 
 Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 
mostrados en la Figura 7.6. 
 




Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S22)<0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal2 mag(S32)<0 3 GHz 3 GHz 0.5 
 
Figura 7.6: Objetivos fijados para el WPD con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
 En las Figuras 7.7, 7.8 y 7.9, se observan los resultados obtenidos tras el proceso de 
optimización del diseño de la Figura 7.5, mostrándose, en la última representación, una tabla 
resumen de los valores más relevantes. En general, y a tenor de su respuesta, el comportamiento 
del WPD es bastante bueno en comparación con la respuesta del WPD ideal. 
 
 
Figura 7.7: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD con líneas CRLH balanceadas. 
 











































Figura 7.8: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1 del WPD con líneas CRLH 
balanceadas. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.030 
S13 (dB) -3.0 -3.030 
S22 (dB) -∞ -37.604 
S23 (dB) -∞ -43.250 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 
 
Figura 7.9: Respuestas del WPD ideal y real con líneas CRLH balanceadas. 
 Para finalizar con el estudio de este dispositivo, se pasa a realizar, en ADS, el diseño del 
layout del WPD en tecnología CRLH (Figura 7.10), sin incluir los elementos concentrados. 
Seguidamente, se realiza el diseño final del dispositivo a través del esquemático en el que se 
incluyen los elementos concentrados y el modelo electromagnético de las líneas de transmisión 
obtenido del análisis del layout, como se muestra en la Figura 7.11. 
 
 
Figura 7.10: Layout del WPD CRLH. 

























Figura 7.11: Esquemático para simulación full-wave con elementos concentrados del WPD CRLH. 
 En las Figuras 7.12, 7.13 y 7.14 se muestran los resultados obtenidos tras el análisis del 
diseño anterior. En concreto, en la tabla de la Figura 7.14, se muestra un resumen de los valores 
más representativos comparados con los mismos valores obtenidos en el diseño puramente 
esquemático de la Figura 7.5, observándose que el empeoramiento que se produce en la 
respuesta del diseño full-wave respecto al diseño esquemático es más que aceptable. 
 




Figura 7.12: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD con líneas CRLH balanceadas. 
 
Figura 7.13: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1  
del WPD con líneas CRLH balanceadas. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.050 -3.030 
S13 (dB) -3.0 -3.050 -3.030 
S22 (dB) -∞ -31.335 -37.604 
S23 (dB) -∞ -41.299 -43.250 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 0.0 
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7.2 Branch-Line Coupler 
 En primer lugar, se representan, en función de la frecuencia, los parámetros de dispersión 
que definen el comportamiento ideal del BLC en tecnología metamaterial CRLH, como se 
observa en las Figuras 7.15 y 7.16. 
 
 
Figura 7.15: Módulo parámetros puerto 1, 2, 3 y 4. 
 
Figura 7.16: Fase puertos 1, 2, 3 y 4. 
 Observando las representaciones anteriores, se deduce que la matriz de dispersión del BLC 
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 Por lo que se comprueba que los cambios de fase que se producen en los parámetros de 
dispersión, respecto a la matriz de dispersión en tecnología estándar, satisfacen lo que se indicó 
en la introducción del presente capítulo. 
 
 A continuación, se pasa a realizar, en ADS, el diseño esquemático del BLC en tecnología 
CRLH, quedando como se muestra en la Figura 7.17. 
 
 
Figura 7.17: Diseño del BLC con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
 En la figura anterior se puede apreciar que la longitud L1 de cada pareja de líneas paralelas 
TL5 y TL8, y TL6 y TL7, es la misma, y que la longitud L2 de cada pareja de líneas paralelas 
TL1 y TL4, y TL2 y TL3, es también la misma. De este modo, el diseño mantiene la forma 
rectangular. 
 
 Además, se aprecia que las variables Delta1, Delta2, Delta3 y Delta4 han sido las 
seleccionadas para la optimización del diseño. La modificación de Delta1 afecta a la anchura 
W1 de las líneas de transmisión TL5, TL8, TL6 y TL7, paralelas entre sí; y la modificación de 
Delta2 afecta a la anchura W2 de cada pareja de líneas de transmisión TL1, TL4, TL2 y TL3, 
igualmente paralelas entre sí. Por otro lado, las modificaciones deDelta3 y Delta4 afectan a las 
longitudes L1 y L2 de las líneas de transmisión, respectivamente. En el diseño esquemático 
mostrado en la Figura 7.17, se puede apreciar el valor que adquirieron dichas variables tras el 
proceso de optimización. 
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 Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 
mostrados en la Figura 7.18. 
 
 
Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S42)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal2 mag(S22)=0 3 GHz 3 GHz 2 
OptimGoal3 phase(S14)-phase(S12)=90 3 GHz 3 GHz 5 
OptimGoal4 mag(S12)-mag(S14)=0 3 GHz 3 GHz 1 
 
Figura 7.18: Objetivos fijados para el BLC con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
 Como observa en la matriz de dispersión del BLC constituido con líneas de transmisión 
CRLH de λ/4 obtenida al principio del presente apartado, éste se caracteriza porque el acoplo de 
potencia máximo se produce cuando la diferencia de fase de las señales de entrada es inversa 
respecto al BLC en tecnología estándar. Es por ello que, para los objetivos fijados, según se 
muestran en la Figura 7.18, se ha invertido el orden de la expresión del objetivo en que se 
establece que la diferencia de fase deseada para la señales de entrada sea de π/2 rad. 
 
 En las Figuras 7.19, 7.20 y 7.21, se observan los resultados obtenidos tras el proceso de 
optimización del diseño de la Figura 7.17, mostrándose, en la última representación, una tabla 
resumen de los valores más relevantes. En general, y a tenor de su respuesta, el comportamiento 
del BLC es bastante bueno en comparación con la respuesta del BLC ideal, igual que ocurría 
con el WPD. 
 




Figura 7.19: Módulo de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC con líneas CRLH balanceadas. 
 
Figura 720: Fase de máximo acoplo entre puertos 4 y 2 hacia puerto 1 del BLC con líneas CRLH 
balanceadas. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.037 
S14 (dB) -3.0 -3.037 
S22 (dB) -∞ -56.070 
S42 (dB) -∞ -56.369 
S12-S14 (º) 90 90.025 
 
Figura 7.21: Respuestas del BLC ideal y real con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
 Para finalizar con el estudio de este dispositivo, se pasa a realizar en ADS el diseño del 
layout del BLC en tecnología CRLH (Figura 7.22), sin incluir los elementos concentrados. 
Seguidamente, se realiza el diseño final del dispositivo a través del esquemático en el que se 
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incluyen los elementos concentrados y el modelo electromagnético de las líneas de transmisión 
obtenido del análisis del layout, como se muestra en la Figura 7.23. 
 
 
Figura 7.22: Layout del WPD CRLH. 
 
Figura 7.23: Esquemático para simulación full-wave con elementos concentrados del BLC CRLH. 
 En las Figuras 7.24, 7.25 y 7.26 se muestran los resultados obtenidos tras el análisis del 
diseño anterior. En concreto, en la tabla de la Figura 7.26, se muestra un resumen de los valores 
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más representativos comparados con los mismos valores obtenidos en el diseño puramente 
esquemático de la Figura 7.17, observándose que el empeoramiento que se produce en la 
respuesta del diseño full-wave respecto al diseño esquemático es más que aceptable, igual que 
ocurría con el WPD. 
 
 
Figura 7.24: Módulo de los puertos 1, 2, 3 y 4 del BLC con líneas CRLH balanceadas. 
 
Figura 7.25: Fase de máximo acoplo entre puertos 4 y 2 hacia puerto 1 del BLC con líneas CRLH 
balanceadas. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -2.939 -3.037 
S14 (dB) -3.0 -3.170 -3.037 
S22 (dB) -∞ -43.064 -56.070 
S42 (dB) -∞ -42.188 -56.369 
S12-S14 (º) 90 89.923 90.025 
 
Figura 7.26: Respuestas del BLC ideal y real con líneas de transmisión CRLH balanceadas. 
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7.3 Rat-Race Coupler 
 El diseño del RRC se realiza manteniendo las líneas en tecnología estándar de longitud λ/4, y 
sustituyendo la línea en tecnología estándar de longitud 3λ/4 por una línea en tecnología 
metamaterial de longitud λ/4, que es equivalente, no sólo desde el punto de vista de la 
impedancia, sino también desde el punto de vista del desplazamiento de fase que introduce, por 
lo que su matriz de dispersión es exactamente igual a la del diseño en tecnología puramente 
estándar. 
  
 Así, el diseño esquemático del RRC, con la línea en tecnología estándar de longitud 3λ/4 
sustituida por una línea de en tecnología metamaterial de longitud λ/4, queda como se muestra 
en la Figura 7.27. 
 
 
Figura 7.27: Diseño del RRC con líneas de transmisión CRLH balanceada y PRH. 
 En la figura anterior se puede apreciar que el circuito mantiene simetría respecto al eje que 
pasa entre los condensadores C8 y C7 y que atraviesa la línea curva Curve2 por la mitad. 
 
 Las líneas curvas Curve1, Curve2 y Curve3 representan las líneas estándar de longitud λ/4 
del diseño. Por otro lado, el conjunto formado por las líneas curvas Curve4 y Curve5, las líneas 
TL1 y TL2 y los elementos concentrados, representan la línea CRLH balanceada de λ/4, que 
equivale, en un diseño realizado en tecnología puramente estándar, a la línea de longitud 3λ/4. 
En concreto, las líneas Curve4, Curve5, TL1 y TL2 representan la estructura RH de la línea 
CRLH. 
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 Así, el ángulo an3 de las líneas curvas Curve4 y Curve5 ha sido definido en función del 
ángulo del resto de líneas curvas del diseño, de manera que las líneas TL1 y TL2 sean paralelas. 
Además, si tenemos en cuenta la simetría del circuito, no sólo serán paralelas, sino que estarán 
contenidas en la misma línea recta, por lo que estarán enfrentadas un respecto a la otra. En este 
sentido, la longitud long de las líneas TL1 y TL2 ha sido definida en función de la geometría del 
resto de elementos del diseño, de manera que, independiente de la geometría del resto de 
elementos, se mantenga siempre una distancia de separación de 4 mm, igual  la longitud del 
conjunto de elementos concentrados que representan la estructura LH de la línea CRLH 
balanceada. 
 
 Además, se aprecia que las variables Delta1, Delta2, Delta3, Delta4 y Delta5 han sido las 
seleccionadas para la optimización del diseño. La modificación de Delta1 afecta a la anchura W 
que representa la anchura de todas las líneas de transmisión empleadas en el diseño. Por otro 
lado, las modificaciones de Delta2 y Delta3 afectan directamente a las radios R1 y R2 de la 
línea Curve2, y de las líneas Curve1 y Curve3, respectivamente; e indirectamente afectan a la 
longitud long de las líneas TL1 y TL2. Finalmente, las modificaciones de Delta4 y Delta5 
afectan directamente a los ángulos an1 y an2 de la línea Curve2, y de las líneas Curve1 y 
Curve3, respectivamente; e indirectamente afectan al ángulo de las líneas curvas Curve4 y 
Curve5, y a la longitud long de las líneas TL1 y TL2. 
 
 Por lo anterior, al depender la longitud de las líneas curvas Curve1, Curve2 y Curve3, que 
presentan las líneas de longitud λ/4, de su radio y de su ángulo, y al depender la longitud de las 
líneas Curve4, Curve5, TL1 y TL2, que representan la estructura RH de la línea CRLH, de los 
parámetros de las primeras líneas mencionadas en el presente párrafo, el diseño ha sido 
optimizado en función de la longitud y de la anchura de todos los elementos distribuidos que 
forman parte del mismo. En el diseño esquemático mostrado en la Figura 7.27 se puede apreciar 
el valor que adquirieron dichas variables tras el proceso de optimización. 
 
  Los objetivos definidos para el proceso de optimización y sus características son los 
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Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 mag(S22)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal2 mag(S33)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal3 mag(S32)=0 3 GHz 3 GHz 5 
OptimGoal4 mag(S23)=0 3 GHz 3 GHz 5 
OptimGoal5 mag(S13)-mag(S12)=0 3 GHz 3 GHz 1 
OptimGoal6 phase(S13)-phase(S12)=180 3 GHz 3 GHz 10 
 
Figura 7.28: Objetivos fijados para el RRC con líneas de transmisión CRLH balanceada y PRH. 
 En las Figuras 7.29, 7.30, 7.31 y 7.32, se observan los resultados obtenidos tras el proceso de 
optimización del diseño de la Figura 7.27, mostrándose, en la última representación, una tabla 
resumen de los valores más relevantes. En general, y a tenor de su respuesta, el comportamiento 
del RRC es bastante bueno en comparación con la respuesta del RRC ideal, igual que ocurría 
con los otros dos dispositivos. 
 
 
Figura 7.29: Módulo de los puertos 1 y 3 del RRC con línea de transmisión CRLH balanceada. 
 
Figura 7.30: Módulo de los puertos 2 y 4 del RRC con línea de transmisión CRLH balanceada. 






















































































Figura 7.31: Fase de máximo acoplo entre puertos 4 y 2 hacia puerto 1 del RRC con líneas de 
transmisión CRLH balanceada y PRH. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.036 
S13 (dB) -3.0 -3.036 
S22 (dB) -∞ -65.979 
S23 (dB) -∞ -71.880 
S33 (dB) -∞ -58.483 
S32 (dB) -∞ -71.880 
S12-S13 (º) 180 180.008 
 
Figura 7.32: Respuestas del BLC ideal y del RRC con línea de transmisión CRLH balanceada. 
 Para finalizar con el estudio de este dispositivo, se pasa a realizar en ADS el diseño del 
layout del RRC en tecnología CRLH (Figura 7.33), sin incluir los elementos concentrados. 
Seguidamente, se realiza el diseño final del dispositivo a través del esquemático en el que se 
incluyen los elementos concentrados y el modelo electromagnético de las líneas de transmisión 
obtenido del análisis del layout, como se muestra en la Figura 7.34. 
 
 
Figura 7.33: Layout del WPD. 

















Acoplador Rat-race: fase de acoplo
 
 
S12 - S13 ideal
S12 - S13 ADS




Figura 7.34: Esquemático para simulación full-wave con elementos concentrados del RRC CRLH. 
 En las Figuras 7.35, 7.36, 7.36 y 7.38 se muestran los resultados obtenidos tras el análisis del 
diseño anterior. En concreto, en la tabla de la Figura 7.38 se muestra un resumen de los valores 
más representativos comparados con los mismos valores obtenidos en el diseño puramente 
esquemático de la Figura 7.27, observándose que el empeoramiento que se produce en la 
respuesta del diseño full-wave respecto al diseño esquemático es más que aceptable, igual que 
ocurría con los otros dos dispositivos. 
 
 
Figura 7.35: Módulo de los puertos 1 y 3 del RRC con líneas de transmisión CRLH balanceada y 
PRH. 













































Figura 7.36: Módulo de los puertos 2 y 4 del RRC con líneas de transmisión CRLH balanceada y 
PRH. 
 
Figura 7.37: Fase de máximo acoplo entre puertos 4 y 2 hacia puerto 1 del RRC con líneas de 
transmisión CRLH balanceada y PRH. 
  
Ideal a 3 GHz 
ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.008 -3.036 
S13 (dB) -3.0 -3.048 -3.036 
S22 (dB) -∞ -42.056 -65.979 
S23 (dB) -∞ -49.179 -71.880 
S33 (dB) -∞ -47.735 -58.483 
S32 (dB) -∞ -49.179 -71.880 
S12-S13 (º) 180 180.259 180.008 
 
Figura 7.38: Respuestas del BLC ideal y del RRC con líneas de transmisión CRLH balanceada y 
PRH. 


























































Acoplador Rat-race: fase de acoplo
 
 
S12 - S13 Code
S12 - S13 ADS
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7.4 Primeras conclusiones 
 En general, el comportamiento de los acopladores en tecnología CRLH es muy similar al de 
sus homólogos en tecnología  PRH. Sin embargo, los acopladores con líneas CRLH presentan 
una mayor potencia de transmisión desde los puertos de entrada hacia el puerto de acoplo. Esto 
es debido a que presentan líneas con una menor longitud y a que no se ha considerado la 
resistividad de los componentes concentrados.  
 
 En tabla de la Figura 7.39 se muestran los tamaños en área de cada uno de los dispositivos, 
obtenidos en base al rectángulo de menor tamaño que los contiene. Se recuerda que los 
acopladores fueron diseñados con un número de celdas N igual 3, estableciéndose para las líneas 
CRLH la frecuencia f2 = 10 GHz como frecuencia para la segunda banda. Se recuerda que, 
aumentando el número de celdas, se aumenta el tamaño de los acopladores, en pro de una mejor 
respuesta; y que, aumentando la frecuencia f2 que representa la segunda banda, se reduce el 
tamaño de los acopladores, en detrimento de una peor respuesta. 
 
 
 Altura (mm) Anchura (mm) Área (mm
2
) 
Wilkinson Power Divider 8.9222 5.3834 48.0318 
Branch-Line Coupler 14.0329 10.9370 153.4778 
Rat-Race Coupler 14.9863 14.1375 210.1257 
 
Figura 7.39: Tamaño de los acopladores. 
 En la Figura 7.40 se compara el tamaño de los acopladores en tecnología estándar, tal como 
se indicaba en la tabla de Figura 5.64, con el tamaño de los acopladores en tecnología 
metamaterial CRLH, mostrados en la Figura 7.39, así como la reducción en área experimentada. 
 
 Área PRH (mm
2
)  Área CRLH (mm
2
)  Reducción 
Wilkinson Power Divider 118.6073 48.0318 59.50 % 
Branch-Line Coupler 297.2552 153.4778 48.37 % 
Rat-Race Coupler 926.9368 210.1257 77.33 % 
 
Figura 7.40: Comparación del tamaño de los acopladores RH y CRLH. 
 En vista de los valores mostrados en la Figura 7.40, la mejor opción es el Wilkinson Power 
Divider, por tener, con diferencia, el menor tamaño de los tres. No obstante, es de importancia 
recalcar la gran reducción que experimenta el RRC al sustituir la línea en tecnología estándar de 
longitud 3λ/4 por la línea en tecnología metamaterial de longitud λ/4 
 
 Cabe recordar que, para el dispositivo elegido, es necesario añadir una línea de transmisión 
de longitud λ/4 para que las señales de entrada, desfasadas π/2 rad, accedan al dispositivo con 
una diferencia de fase de 0 rad y, así, el acoplo de potencia a la salida sea el óptimo. 
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7.5 Estudio del WPD en tecnología metamaterial 
 Para finalizar con el estudio de la reducción de tamaño de los dispositivos, se va a proceder a 
estudiar en detalle el dispositivo elegido, el Wilkinson Power Divider, en tecnología 
metamaterial, empleando para su diseño líneas CRLH balanceadas. En primer lugar, se 
comprobará cómo afecta al diseño el número de celdas con el que se constituyen las líneas 
CRLH; y, en segundo lugar, se comprobará cómo afecta al diseño el valor de la frecuencia a la 
que las líneas CRLH producen la segunda banda de frecuencia. 
 
 Para concluir, se realizará el diseño final del Wilkinson Power Divider, a partir de la 
configuración que se considera produce un mejor resultado. 
7.5.1 Influencia del número de celdas N de diseño  
 En primer lugar, se va a estudiar cómo afecta al comportamiento del WPD el número de 
celdas N con el que se diseñan las líneas CRLH balanceadas. El estudio se realiza para diseños 
del WPD con líneas CRLH cuya estructura LH está constituidas por dos, tres y cuatro celdas. 
 
 Los objetivos fijados para la optimización de los diseños son los mismos que se 
establecieron en el diseño preliminar, mostrados en la Figura 7.5. Del mismo modo que en los 
diseños anteriores, se ha establecido f2 = 10 GHz como frecuencia para la segunda banda de 
frecuencia de las líneas CRLH balanceadas empleadas en los diseños. El comportamiento del 
acoplador en función del valor de dicha frecuencia representará el siguiente punto de estudio. 
 
 Una vez realizados los diseños esquemáticos del WPD con las consideraciones anteriores, se 
procede a representar los resultados obtenidos para los parámetros de dispersión S12 (Figura 
7.41), S22 (Figura 7.42) y S32 (Figura 7.43). Se obvia la representación de la diferencia de fase 
entre señales de entrada para la obtención del máximo acoplo, pues, dada la simetría del 
circuito, es tendente a cero en los tres casos. 
 
 
Figura 7.41: Parámetro S12 del WPD en función del número de celdas N. 








































Figura 7.42: Parámetro S22 del WPD en función del número de celdas N. 
 
Figura 7.43: Parámetro S32 del WPD en función del número de celdas N. 
 En la tabla de la figura 7.44 se muestra un resumen de los valores más representativos 
arrojados por las simulaciones para cada uno de los tres diseños y a la frecuencia de operación, 
junto con el tamaño físico de cada uno de ellos. 
 
 N = 2 N = 3 N = 4 
S12 (dB) -3.044 -3.031 -3.027 
S13 (dB) -3.044 -3.031 -3.027 
S22 (dB) -31.125 -37.491 -42.135 
S32 (dB) -42.091 -51.176 -50.313 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 0.0 
Altura (mm) 9.2998 8.9222 8.7476 
Anchura (mm) 4.2274 5.3834 6.4738 
Área (mm
2
) 39.1340 48.0318 56.6302 
 
Figura 7.44: Comparación de resultados de los diseños del WPD en función de N. 
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 Según se aprecia en las gráficas de las Figuras 7.41, 7.42 y 7.43, y en la tabla de la Figura 
7.44, conforme mayor es el número de celdas, menor es el coeficiente de reflexión para los 
puertos de entrada. A pesar de haberse modificado los objetivos establecidos, de modo que el 
algoritmo de optimización incremente su esfuerzo en disminuir dicho coeficiente, su límite 
inferior permanece inalterable. Es por ello que, el valor de los coeficientes de reflexión S22 y S33 
del WPD en tecnología metamaterial, es un parámetro que depende directamente del número de 
celdas. 
 
 Se escoge un número de celdas igual a 3, por considerarse este valor el que representa un 
mejor compromiso en cuanto al tamaño, a la respuesta que presenta y al número de elementos 
concentrados necesarios. 
7.5.2 Influencia de la segunda banda de frecuencia f2 
 En segundo lugar, se va a estudiar cómo afecta al comportamiento del WPD el valor de la 
frecuencia f2 que representa la segunda banda de frecuencia de las líneas CRLH balanceadas. El 
estudio se realiza para diseños del WPD con líneas CRLH cuya segunda banda de frecuencia se 
produce a las frecuencias de 7 GHz, 8 GHz, 9 GHz, 10 GHz, 13 GHz y 16 GHz. 
 
 Los objetivos fijados para la optimización de los diseños son los mismos que se 
establecieron en el diseño que le precede, y que se muestra en la Figura 7.5. Como ya se ha 
comentado en el apartado anterior, se ha establecido un número de celdas N = 3 para las líneas 
CRLH balanceadas empleadas en los diseños.  
 
 Una vez realizados los diseños esquemáticos del WPD con las consideraciones anteriores, se 
procede a representar los resultados obtenidos para los parámetros de dispersión S12 (Figura 
7.45), S22 (Figura 7.46) y S32 (Figura 7.47). Del mismo modo que en el apartado anterior, se 
obvia la representación de la diferencia de fase entre señales de entrada para la obtención del 
máximo acoplo, pues, dada la simetría del circuito, es tendente a cero en los todos casos. 
 
 
Figura 7.45: Parámetro S12 del WPD en función del segundo desplazamiento de frecuencia f2. 
 













































Figura 7.46: Parámetro S12 del WPD en función del segundo desplazamiento de frecuencia f2. 
 
Figura 7.47: Parámetro S12 del WPD en función del segundo desplazamiento de frecuencia f2. 
 En la tabla de la figura 7.48 se muestra un resumen de los valores más representativos 
arrojados por las simulaciones para cada uno de los seis diseños y a la frecuencia de operación, 
junto con el tamaño físico de cada uno de ellos. 
 
 f2 =7GHz f2=8GHz f2=9GHz f2=10GHz f2=13GHz f2=16GHz 
S12 (dB) -3.040 -3.035 -3.034 -3.031 -3.028 -3.026 
S13 (dB) -3.040 -3.035 -3.034 -3.031 -3.028 -3.026 
S22 (dB) -48.155 -42.923 -39.798 -37.452 -33.870 -33.119 
S32 (dB) -60.902 -57.054 -56.966 -54.524 -38.064 -34.337 
S12-S13 (º) 0.0 0.0 0.0 0.0 0.0 0.0 
Altura (mm) 14.3864 11.8842 10.1914 8.9539 7.021 5.9404 
Anchura (mm) 5.5352 5.6135 5.4637 5.4389 5.4329 5.4513 
Área (mm
2
) 79.6316 66.712 55.6828 48.6994 38.145 32.3829 
 
Figura 7.48: Comparación de resultados de los diseños del WPD en función de f2. 
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 Según se aprecia en las gráfica de las Figuras 7.45, 7.46 y 7.47, y en la tabla de la Figura 
7.48, conforme aumenta el valor de la frecuencia f2 que representa la segunda banda de 
frecuencia, mayor es el valor del coeficiente de reflexión en las entradas, mayor es el coeficiente 
de transmisión hacia el otro puerto de entrada, mayor es el parámetro de transmisión a la salida, 
y menor es el tamaño del acoplador. 
 
 El hecho de que aumente el valor del parámetro de transmisión S12 al aumentar el valor de 
segunda banda de frecuencia, es debido a que al aumentar dicha frecuencia, disminuye la 
longitud de las líneas de transmisión, lo que produce una disminución de las pérdidas. Sin 
embargo, este hecho no es del todo correcto en una situación puramente real, ya que, al estar los 
elementos concentrados más próximos entre sí, se incrementarían los acoplos energéticos, 
produciéndose un empeoramiento de su respuesta respecto a la obtenida en las simulaciones 
realizadas. 
 
  Por lo anterior, se escoge 10 GHz como segunda banda de frecuencia, por considerarse 
este valor el que representa un mejor compromiso en cuanto al tamaño y a la respuesta que 
presenta el dispositivo. 
7.5.3 Diseño final del WPD en tecnología metamaterial 
 Para finalizar con el estudio del WPD en tecnología metamaterial, se va a proceder a realizar 
el diseño esquemático del dispositivo, introduciendo, en una de sus entradas, una línea de 
transmisión de longitud λ/4, de modo que señales accedan al acoplador en coherencia de fase. 
Una vez optimizado el diseño esquemático, se realizará el diseño y el análisis del layout de los 
elementos distribuidos del diseño. A continuación, se realizará el análisis del layout con los 
elementos concentrados, para, finalmente, realizar la optimización del layout. 
 
 Como se ha visto en los Apartados 7.5.1 y 7.5.2 anteriores, se establece un número de celdas 
N = 3 y se establece la frecuencia f2 = 10  GHz como segunda banda de frecuencia para el diseño 
de las líneas de transmisión CRLH balanceadas que se emplearán en el diseño final, por 
considerarse que es la configuración que presenta la mejor relación entre la respuesta y el 
tamaño del dispositivo. Se recuerda que la frecuencia de operación f1 es igual 3  GHz y que las 
características del sustrato utilizado son las mostradas en la tabla de la Figura 5.1. 
 
 Así, en primer lugar, se realiza el diseño esquemático al que se añaden las líneas de 
transmisión que permiten la inserción del acoplador en el sistema para el que ha sido diseñado. 
El diseño esquemático mostrado en la Figura 7.49 permite que el acoplo sea máximo para 
cualesquiera señales de entrada que accedan al dispositivo con una diferencia de fase de π/2 rad. 
 




Figura 7.49: Diseño esquemático final del WPD CRLH. 
 Como se observa en la Figura 7.49, a pesar de que únicamente sea necesario desfasar una de 
las entradas (en este caso se ha elegido la entrada del puerto 2), también se introduce una línea 
de transmisión en la otra entrada (la entrada del puerto 3) cuya longitud en el eje x sea la misma 
que la longitud, en el mismo eje, del conjunto de líneas que producen el desfase de –π/2 rad a la 
entrada del puerto 2, con el fin de que ambas entradas del acoplador queden alineadas. 
 
 En este sentido, la introducción de la línea de transmisión a la entrada del puerto 3 supone 
que la señal que acceda al dispositivo por dicho puerto lo haga con cierto desfase –ϕ rad, lo que 
implica que la línea de transmisión ubicada a la entrada del puerto 2 habrá de tener una longitud 
tal que produzca un desfase de –(π/2+ ϕ) rad, y, así, las señales de entrada accedan al acoplador 
en coherencia de fase. 
 
 En la Figura 7.49 se puede apreciar que, como se ha comentado en las líneas previas, las 
líneas de transmisión a la entrada de los puertos se han diseñado de modo que estén alineadas 
una respecto a la otra. Por ello, es el parámetro Delta1, a través de la modificación de la 
longitud L3 de las líneas TL5 y TL6, el que ha sido seleccionado para la optimización del 
diseño, asegurando que, independientemente de su valor, las entradas al acoplador estén 
alineadas, ya que, dicho parámetro, únicamente afecta a la geometría en el eje y de la línea de 
transmisión de entrada del puerto 2.  
 









Nombre Expresión Frec. mínima Frec. máxima Peso 
OptimGoal1 phase(S12)-phase(S13) = 90 3 GHz 3 GHz   1 
 
Figura 7.50: Objetivos fijados para el diseño final del WPD CRLH. 
 Tras el proceso de optimización, el valor adoptado por el parámetro Delta1 es el que se 
muestra en el diseño esquemático de la Figura 7.49. En las Figuras 7.51, 7.52 y 7.53 se 
muestran los resultados obtenidos tras la simulación del diseño esquemático, comparados con el 
diseño del WPD CRLH ideal al que también se le introduce, en el puerto 2, una línea de 
transmisión de longitud λ/4 con el fin de que las señales accedan al dispositivo en coherencia de 
fase. 
 
Figura 7.51: Módulo de parámetros de dispersión del puerto 2 del WPD CRLH. 
 
Figura 7.52: Diferencia de fase entre señales para máximo acoplo a la salida del WPD CRLH. 
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 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
S12 (dB) -3.0 -3.067 
S13 (dB) -3.0 -3.067 
S22 (dB) -∞ -35.326 
S23 (dB) -∞ -42.091 
S12-S13 (º) -90.0 -90.0 
 
Figura 7.53: Resumen de resultados obtenidos para salida del WPD CRLH. 
 Como se puede observar en las figuras anteriores, el comportamiento del WPD con líneas de 
transmisión en tecnología metamaterial es bastante bueno en comparación con la respuesta del 
WPD CRLH ideal, observándose que, en ambos casos, las señales han de acceder con una 
diferencia de fase de π/2 rad para que el acoplo de potencia sea máximo. 
 
 Para continuar con el estudio, se realiza el diseño del layout del circuito en base al diseño 
esquemático de la Figura 7.49. El diseño del layout del WPD CRLH, tras la inserción de los 
puertos de entrada, y tras la inserción de los puertos en los puntos de interconexión con los 




Figura 7.54: Diseño layout final del WPD CRLH. 
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 Tras la simulación del layout, se crea el componente que representa el modelo 
electromagnético de los elementos distribuidos del diseño. Este componente es insertado en un 




Figura 7.55: Diseño esquemático para simulación del WPD CRLH final con elementos distribuidos. 
 Tras simular el diseño esquemático de la figura anterior, se muestran, en las Figuras 7.56, 
7.57 y 7.58, los resultados obtenidos tras la simulación. En concreto, en la tabla de la Figura 
7.58 se muestra un resumen de los valores más representativos comparados con los mismos 
valores obtenidos en el diseño puramente esquemático de la Figura 7.49. 
 




Figura 7.56: Módulo de parámetros de dispersión del puerto 2 del WPD CRLH. 
 
Figura 7.57: Diferencia de fase entre señales para máximo acoplo a la salida del WPD CRLH. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout) 
ADS a 3 GHz 
(esquemático) 
S12 (dB) -3.0 -3.146 -3.067 
S13 (dB) -3.0 -3.146 -3.067 
S22 (dB) -∞ -33.460 -35.326 
S23 (dB) -∞ -44.154 -42.091 
S12-S13 (º) -90.0 -84.143 -90.0 
 
Figura 7.58: Resumen de resultados obtenidos para salida del WPD CRLH. 
 Como se puede observar en la tabla resumen de la Figura 7.58, los resultados obtenidos tras 
el análisis esquemático del layout con elementos concentrados, es bastante bueno en cuanto a la 
magnitud de los parámetros de dispersión. Sin embargo, se produce un empeoramiento en 
cuanto a la diferencia de fase que han de presentar las señales de entrada para que el acoplo de 
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potencia a la salida sea el óptimo. Esto es debido a que la longitud de las líneas de transmisión 
que representan la entrada al circuito no es la más adecuada. 
 
 Para solventar este problema, se realizará la optimización del layout del circuito empleando 
como parámetro longitud de las líneas TL5 y TL6, cuya longitud, independientemente de su 
valor, no produce el desalineamiento de las entradas, como se vio al principio del apartado. 
 
 En primer lugar, se creará un nuevo parámetro que se denominará long, dentro de la 
herramienta de layout de ADS. Para ello, se accederá al menú EM –> Component –> 
Parameters, quedando el parámetro creado como se muestra en la Figura 7.59. Como se puede 
observar, el valor por defecto que se le da al parámetro es el mismo que se obtuvo tras el 
proceso de optimización del diseño esquemático previo, mostrado en la Figura 7.49.  
 
 
Figura 7.59: Creación de parámetro para optimización de layout del WPD CRLH. 
 A continuación, se establece que la longitud de las líneas TL5 y TL6 es igual al parámetro 




Figura 7.60: Configuración paramétrica de la longitud de la línea TL5. 
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 Con ello, ya se está en condiciones de obtener una versión parametrizable del componente 
que define el modelo electromagnético de los elementos distribuidos que forman parte del 
diseño. 
 
 Tras obtener el modelo e introducirlo en un nuevo esquemático, el diseño optimizable del 
WPD con líneas de transmisión CRLH queda como se muestra en la Figura 7.61. 
 
 
Figura 7.61: Diseño optimizable del WPD CRLH. 
 Como se puede observar en el diseño de la figura anterior, se han definido dos nuevas 
variables: len y Delta. La primera de ellas determina la longitud que tendrán las líneas TL5 y 
TL6, a través de la modificación de la segunda variable, que es la que se escoge para la 
optimización del diseño. Asimismo, se puede observar que el objetivo escogido para el proceso 
de optimización es el mismo que se eligió para la optimización del diseño esquemático previo 
de la Figura 7.49. 
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 En el diseño esquemático de la Figura 7.61 se observa el valor que adquirieron las variables 
tras el proceso de optimización. Del mismo modo, en las Figuras 7.62, 7.63 y 7.64 se observa 
los resultados obtenidos tras dicho proceso. 
 
 
Figura 7.62: Módulo de parámetros de dispersión del puerto 2 del WPD CRLH optimizado. 
 
Figura 7.63: Diferencia de fase entre señales para máximo acoplo a la salida del WPD CRLH 
optimizado. 
 Ideal a 3 GHz ADS a 3 GHz 
(layout optimizado) 
ADS a 3GHz 
(layout no optimizado) 
S12 (dB) -3.0 -3.158 -3.146 
S13 (dB) -3.0 -3.158 -3.146 
S22 (dB) -∞ -33.587 -33.460 
S23 (dB) -∞ -44.645 -44.154 
S12-S13 (º) -90.0 -90.0 -84.143 
 
Figura 7.64: Resumen de resultados obtenidos para salida del WPD CRLH. 
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 Para el cálculo del tamaño, se tiene en cuenta el tamaño de los dos rectángulos de menor 
tamaño que contienen el acoplador completo. El primer rectángulo es el que contiene el 
acoplador en sí. El segundo, es el que contiene las líneas de transmisión de adaptación de fases 
situadas a las entradas del acoplador. Los resultados se muestran en la tabla de la Figura 7.65. 
 
 
 Rectángulo 1 Rectángulo 2 
Ancho (mm) 5.3778 6.0 
Alto (mm) 8.8928 11.5623 
Área (mm
2





Figura 7.65: Tamaño del WPD CRLH final con líneas de adaptación de fases. 
 En la tabla de la figura anterior se puede observar que la aportación de las líneas de 
adaptación al tamaño total del dispositivo es mayor que la aportación del propio WPD, aunque, 
finalmente, se obtiene un diseño con un tamaño ligeramente menor que su homólogo en 




7.6 Conclusiones finales 
 Durante el desarrollo del presente Proyecto Final de Carrera se ha demostrado que sí es 
posible obtener acopladores de microondas de un tamaño menor que los diseñados en tecnología 
microstrip estándar empleando para ello líneas de transmisión en tecnología metamaterial del 
tipo CRLH balanceadas. Además, se ha demostrado que la respuesta que presentan estos 
dispositivos es más que suficiente. 
 
 En la tabla de la Figura 7.66 se muestra un resumen de los valores de tamaño más 






Reducción respecto WPD 
CRLH con adaptación 
WPD CRLH (con adaptación de fase) 117.1975 - 
WPD RH (sin adaptación de fase) 118.6073 1.19 % 
BL CRLH (adaptado en sí mismo) 153.4778 23.64 % 
RRC CRLH (sin adaptación de fase) 210.1257 44.22 % 
 
Figura 7.66: Comparación de tamaños entre acopladores. 
 Se observa que el tamaño obtenido para el WPD CRLH con líneas de adaptación de fase es 
ligeramente menor que el tamaño del WPD RH, sin incluir las líneas de adaptación de fase; es 
menor que el tamaño del BLC CRLH, que no precisa de líneas de adaptación al presentar el 
acoplo de potencia máximo para una diferencia de fase de π/2 rad a la entrada; y es menor que 
el tamaño del RRC CRLH, sin incluir las líneas de adaptación de fase.  
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 Es por ello que el WPD CRLH es una buena opción para solventar la problemática de 
tamaño que se tiene con el sistema radar en el centro Fraunhofer FHR.  
 
 Sin embargo, la opción del BLC CRLH también podría ser una buena alternativa. Pero, si se 
tiene en cuenta que el dispositivo habría de conectarse a la salida del dispositivo que le precede 
en el sistema, y si se tiene en cuenta que la distancia entre las entradas del BLC es fija, su 
conexionado en el sistema supondría un aumento de su tamaño total. Además, su fabricación es 
más compleja, al necesitar más elementos concentrados para su implementación. 
 
 Por el contrario, para el caso del WPD CRLH, debido a la necesidad de introducir las líneas 
de adaptación de fase a la entrada, y según la posición de las salidas del dispositivo que le 
precede en el sistema, podría existir la posibilidad de una configuración en el conexionado que 
le permitiera tener incluso un menor tamaño que el obtenido en los diseños presentados. 
 
 Por otro lado, el RRC CRLH podría ser una muy buena opción si se tuviera la necesidad de 
una diferencia de fase a la entrada de π rad, pues la obligación de introducir líneas de 
adaptación de fase para los otros dispositivos lo convertiría en la mejor solución en cuanto al 
tamaño. 
 
 Es de importancia reseñar que la métrica para los componentes pasivos empleada durante las 
simulaciones era de 1 mm de longitud. Sin embargo, existen métricas cuyas longitudes para 
dichos componentes es aún menor, por lo que los tamaños de los acopladores podrían verse 
reducido incluso más, sin que ello afecte a las prestaciones de los dispositivos. 
 
 Para concluir definitivamente con este Proyecto Final de Carrera, se muestra, en el Anexo II, 
un ejemplo de diseño en el que se emplean componentes reales para el caso de los componentes 
concentrados, manteniendo el mismo sustrato, cuyas características mostradas en la tabla de la 
Figura 5.1. 
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 Apuntes de Transmisión por Soporte Físico, asignatura de cuarto curso de Ingeniería de 
Telecomunicación, impartida por José Luis Gómez Tornero. 
 Microwave Engineering, de David M. Pozar. 
 Electromagnetic Metamaterials: Transmission Line Theory and Microwave 
Applications, de Christophe Caloz 
 Advanced Design System eDocumentation, de Agilent Corporation. 
 




Código en MATLAB 
 En este apartado se muestra, para cada uno de los dispositivos, los programas que permiten 
obtener, en función de la frecuencia, los parámetros de dispersión, de forma analítica y a partir 
de los data files generados tras las simulaciones en ADS, así como los scripts que permiten la 
representación de los datos devueltos por ambos programas.  
Wilkinson Power Divider 
Programa para cálculo analítico de los parámetros de dispersión  
 




% DATOS INICIALES 
  
Vs = 1; 
f_func = f1; 
f_ini = f2; 
f_fin = f3; 




% PARAMETROS S12, S22 Y S32 
  
 
% MODO PAR 
  
ZentE = sqrt(2)*Z0*((2 + 
i*sqrt(2)*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(sqrt(2) + 
i*2*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
roE = (ZentE - Z0)./(ZentE + Z0); 
  
V2E = (Vs/2)*((ZentE)./(ZentE + Z0)); 
V2Eneg = V2E.*((roE)./(1 + roE)); 








roLE = 3 - 2*sqrt(2); 
faseE = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLE*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VEpos = V2E./faseE; 
V1Eneg = VEpos*(1 + roLE); 
  
  
% MODO IMPAR 
  
ZentO = sqrt(2)*Z0*(i*tan((pi*frecs)/(2*f_func))); 
ZparO = (Z0*ZentO)./(Z0 + ZentO); 
roO = (ZparO - Z0)./(ZparO + Z0); 
  
V2O = (Vs/2)*((ZparO)./(ZparO + Z0)); 
V2Oneg = V2O.*((roO)./(1 + roO)); 
V2Opos = V2O.*(1./(1 + roO)); 
  
roLO = -1; 
faseO = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLO*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VOpos = V2O./faseO; 
V1Oneg = VOpos*(1 + roLO); 
  
  
% VOLTAJES Y MATRIZ S 
  
V2 = V2E + V2O; 
V2neg = V2Eneg + V2Oneg; 
V2pos = V2Epos + V2Opos; 
V1neg = V1Eneg + V1Oneg; 
V3neg = V2E - V2O; 
  
S12 = V1neg./V2pos; 
S22 = V2neg./V2pos; 
S32 = V3neg./V2pos; 
  
  
% PARAMETROS S11, S21 y S31 
  
% MODO PAR 
  
Zent = sqrt(2)*Z0*((1 + 
i*sqrt(2)*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(sqrt(2) + 
i*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
ro = (Zent - 2*Z0)./(Zent + 2*Z0); 
  
V1 = Vs*((Zent)./(Zent + 2*Z0)); 
V1neg = V1.*((ro)./(1 + ro)); 
V1pos = V1.*(1./(1 + ro)); 
  
  
% VOLTAJES Y MATRIZ S 
  
S11 = V1neg./V1pos; 
S21 = S12; 
S31 = S12; 
  






Programa para obtención de parámetros de dispersión desde archivos de ADS 
 
function [S11, S21, S31, S12, S22, S32, freq] = Wilkinson_ADS (wilk) 
  
  
freq = wilk(:,1)'; 
  
S11_r = wilk(:,2)'; 
S11_i = wilk(:,3)'; 
S11 = S11_r + j*S11_i; 
  
S21_r = wilk(:,8)'; 
S21_i = wilk(:,9)'; 
S21 = S21_r + j*S21_i; 
  
S31_r = wilk(:,14)'; 
S31_i = wilk(:,15)'; 
S31 = S31_r + j*S31_i; 
  
  
S12_r = wilk(:,4)'; 
S12_i = wilk(:,5)'; 
S12 = S12_r + j*S12_i; 
  
S22_r = wilk(:,10)'; 
S22_i = wilk(:,11)'; 
S22 = S22_r + j*S22_i; 
  
S32_r = wilk(:,16)'; 
S32_i = wilk(:,17)'; 










wilk = load('wilk02.mdf'); 
  
[S11_ADS, S21_ADS, S31_ADS, S12_ADS, S22_ADS, S32_ADS, freq_ADS] = 
Wilkinson_ADS (wilk); 
  
S11_dB_ADS = 20*log10(abs(S11_ADS)); 
S21_dB_ADS = 20*log10(abs(S21_ADS)); 
S31_dB_ADS = 20*log10(abs(S31_ADS)); 
  




S12_dB_ADS = 20*log10(abs(S12_ADS)); 
S22_dB_ADS = 20*log10(abs(S22_ADS)); 
S32_dB_ADS = 20*log10(abs(S32_ADS)); 
  
S11_phase_ADS = angle(S11_ADS)*180/pi; 
S21_phase_ADS = angle(S21_ADS)*180/pi; 
S31_phase_ADS = angle(S31_ADS)*180/pi; 
  
S12_phase_ADS = angle(S12_ADS)*180/pi; 
S22_phase_ADS = angle(S22_ADS)*180/pi; 
S32_phase_ADS = angle(S32_ADS)*180/pi; 
   
f1 = 3e9; 
f2 = 1e9; 
f3 = 5e9; 
Z0 = 50; 
res = length(wilk); 
  
[S11_code, S21_code, S31_code, S12_code, S22_code, S32_code, 
freq_code] = Wilkinson(f1, f2, f3, Z0, res); 
  
S11_dB_code = 20*log10(abs(S11_code)); 
S21_dB_code = 20*log10(abs(S21_code)); 
S31_dB_code = 20*log10(abs(S31_code)); 
  
S12_dB_code = 20*log10(abs(S12_code)); 
S22_dB_code = 20*log10(abs(S22_code)); 
S32_dB_code = 20*log10(abs(S32_code)); 
  
S11_phase_code = angle(S11_code)*180/pi; 
S21_phase_code = angle(S21_code)*180/pi; 
S31_phase_code = angle(S31_code)*180/pi; 
  
S12_phase_code = angle(S12_code)*180/pi; 
S22_phase_code = angle(S22_code)*180/pi; 
S32_phase_code = angle(S32_code)*180/pi; 




% Figura 1 
  
my_figure = figure; 
plot(freq_code*1e-9, S11_dB_code,'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Scattering Parameters [dB]','FontSize',13);  
title('Divisor Wilkinson: puerto 1','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S21_dB_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_dB_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_dB_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_dB_ADS,'--g','LineWidth',2); 
legend('S11 Code','S11 ADS','S21 ADS','S21 ADS','S31 Code','S31 ADS'); 
  





set(my_figure,'Color',[1 1 1]); 





% Figura 2 
  
my_figure2 = figure(2); 
plot(freq_code*1e-9, S12_dB_code,'LineWidth',2'); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Scattering Parameters [dB]','FontSize',13);  
title('Divisor Wilkinson: puertos 2 y 3','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S22_dB_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S22_dB_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S32_dB_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S32_dB_ADS,'--g','LineWidth',2); 




set(my_figure2,'Color',[1 1 1]); 





% Figura 3 
  
my_figure3 = figure(3); 
plot(freq_code*1e-9, S11_phase_code, 'LineWidth',2'); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Phase [º]','FontSize',13);  
title('Divisor Wilkinson: puerto 1','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S21_phase_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_phase_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_phase_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_phase_ADS,'--g','LineWidth',2); 




set(my_figure3,'Color',[1 1 1]); 








% Figura 4 
  
my_figure4 = figure(4); 
plot(freq_code*1e-9, S12_phase_code, 'LineWidth',2'); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Phase [º]','FontSize',13);  
title('Divisor Wilkinson: puertos 2 y 3','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S22_phase_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S22_phase_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S32_phase_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S32_phase_ADS,'--g','LineWidth',2); 




set(my_figure4,'Color',[1 1 1]); 




Programa para cálculo analítico de los parámetros de dispersión 
 




% DATOS INICIALES     
     
Vs = 1; 
f_func = f1; 
f_ini = f2; 
f_fin = f3; 
frecs = linspace (f_ini, f_fin, res); 
Vs = 1; 
  
 
% PARAMETROS S11, S21, S31 Y S41 
 
% MODO PAR 
  
ZstubE = Z0./(i*tan((pi*frecs)/(4*f_func))); 
Zparalelo1E = (Z0*ZstubE)./(Z0 + ZstubE); 
ZlineaE = (Z0/sqrt(2))*((Zparalelo1E + 
i*(Z0/sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0/sqrt(2) + 
i*Zparalelo1E.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zparalelo2E = (ZstubE.*ZlineaE)./(ZstubE + ZlineaE); 
  




roE = (Zparalelo2E - Z0)./(Zparalelo2E + Z0); 
  
V1E = (Vs/2)*((Zparalelo2E)./(Zparalelo2E + Z0)); 
V1Eneg = V1E.*((roE)./(1 + roE)); 
V1Epos = V1E.*(1./(1 + roE)); 
  
roLE = (Zparalelo1E - Z0/sqrt(2))./(Zparalelo1E + Z0/sqrt(2)); 
faseE = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLE.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposE = V1E./faseE; 
V2Eneg = VposE.*(1 + roLE); 
V3Eneg = V1E; 
V4Eneg = V2Eneg; 
  
  
% MODO IMPAR 
  
ZstubO = i*Z0*tan((pi*frecs)/(4*f_func)); 
Zparalelo1O = (Z0*ZstubO)./(Z0 + ZstubO); 
ZlineaO = (Z0/sqrt(2))*((Zparalelo1O + 
i*(Z0/sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0/sqrt(2) + 
i*Zparalelo1O.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zparalelo2O = (ZstubO.*ZlineaO)./(ZstubO + ZlineaO); 
  
roO = (Zparalelo2O - Z0)./(Zparalelo2O + Z0); 
  
V1O = (Vs/2)*((Zparalelo2O)./(Zparalelo2O + Z0)); 
V1Oneg = V1O.*((roO)./(1 + roO)); 
V1Opos = V1O.*(1./(1 + roO)); 
  
roLO = (Zparalelo1O - Z0/sqrt(2))./(Zparalelo1O + Z0/sqrt(2)); 
faseO = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLO.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposO = V1O./faseO; 
V2Oneg = VposO.*(1 + roLO); 
V3Oneg = -V1O; 
V4Oneg = -V2Oneg; 
  
  
% VOLTAJES Y MATRIZ S 
  
V1 = V1E + V1O; 
V1neg = V1Eneg + V1Oneg; 
V1pos = V1Epos + V1Opos; 
V2neg = V2Eneg + V2Oneg; 
V3neg = V3Eneg + V3Oneg; 
V4neg = V4Eneg + V4Oneg; 
  
  
S11 = V1neg./V1pos; 
S21 = V2neg./V1pos; 
S31 = V3neg./V1pos; 
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Programa para obtención de parámetros de dispersión desde archivos de ADS 
 
function [S11, S21, S31, S41, freq] = Branchline_ADS (branch) 
  
freq = branch(:,1)'; 
  
S11_r = branch(:,2)'; 
S11_i = branch(:,3)'; 
S11 = S11_r + j*S11_i; 
  
S21_r = branch(:,10)'; 
S21_i = branch(:,11)'; 
S21 = S21_r + j*S21_i; 
  
S31_r = branch(:,18)'; 
S31_i = branch(:,19)'; 
S31 = S31_r + j*S31_i; 
  
S41_r = branch(:,26)'; 
S41_i = branch(:,27)'; 











branch = load('branch01.mdf'); 
  
[S11_ADS, S21_ADS, S31_ADS, S41_ADS, freq_ADS] = Branchline_ADS 
(branch); 
  
S11_dB_ADS = 20*log10(abs(S11_ADS)); 
S21_dB_ADS = 20*log10(abs(S21_ADS)); 
S31_dB_ADS = 20*log10(abs(S31_ADS)); 
S41_dB_ADS = 20*log10(abs(S41_ADS)); 
  
S11_phase_ADS = angle(S11_ADS)*180/pi; 
S21_phase_ADS = angle(S21_ADS)*180/pi; 
S31_phase_ADS = angle(S31_ADS)*180/pi; 
S41_phase_ADS = angle(S41_ADS)*180/pi; 
  
  
f1 = 3e9; 
f2 = 1e9; 
f3 = 5e9; 
Z0 = branch(1,34); 
res = length(branch); 
  
 




[S11_code, S21_code, S31_code, S41_code, freq_code] = Branchline(f1, 
f2, f3, Z0, res); 
  
  
S11_dB_code = 20*log10(abs(S11_code)); 
S21_dB_code = 20*log10(abs(S21_code)); 
S31_dB_code = 20*log10(abs(S31_code)); 
S41_dB_code = 20*log10(abs(S41_code)); 
  
S11_phase_code = angle(S11_code)*180/pi; 
S21_phase_code = angle(S21_code)*180/pi; 
S31_phase_code = angle(S31_code)*180/pi; 






% Figura 1 
  
my_figure = figure; 
plot(freq_code*1e-9, S11_dB_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Scattering Parameters [dB]','FontSize',13);  
title('Acoplador Branch-line: puertos 1, 2, 3 y 4','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S21_dB_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_dB_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_dB_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_dB_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S41_dB_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S41_dB_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S11 Code','S11 ADS','S21 Code','S21 ADS','S31 Code','S31 
ADS','S41 Code','S41 ADS'); 
  
hold off; 
set(my_figure,'Color',[1 1 1]); 




% Figura 2 
  
my_figure2 = figure(2); 
  
plot(freq_code*1e-9, S11_phase_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Phase [º]','FontSize',13);  
title('Acoplador Branch-line: puertos 1, 2, 3 y 4','FontSize',13); 










plot(freq_code*1e-9, S21_phase_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_phase_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_phase_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_phase_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S41_phase_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S41_phase_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S11 Code','S11 ADS','S21 Code', 'S21 ADS','S31 Code','S31 
ADS','S41 Code','S41 ADS'); 
  
hold off; 
set(my_figure2,'Color',[1 1 1]); 




Programa para cálculo analítico de los parámetros de dispersión 
 
function [S11, S21, S31, S41, S12, S22, S32, S42, frecs] = Ratrace(f1, 
f2, f3, Z0, res); 
  
 
% DATOS INICIALES     
     
Vs = 1; 
f_func = f1; 
f_ini = f2; 
f_fin = f3; 




% PARAMETROS S11, S21, S31 Y S41 
  
 
% MODO PAR 
  
Zstub1E = sqrt(2)*Z0./(i*tan((pi*frecs)/(4*f_func))); 
Zparalelo1E = (Z0*Zstub1E)./(Z0 + Zstub1E); 
ZlineaE = (Z0*sqrt(2))*((Zparalelo1E + 
i*(Z0*sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0*sqrt(2) + 
i*Zparalelo1E.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zstub2E = sqrt(2)*Z0./(i*tan((3*pi*frecs)/(4*f_func))); 
Zparalelo2E = (Zstub2E.*ZlineaE)./(Zstub2E + ZlineaE); 
  
roE = (Zparalelo2E - Z0)./(Zparalelo2E + Z0); 
  
V1E = (Vs/2)*((Zparalelo2E)./(Zparalelo2E + Z0)); 
V1Eneg = V1E.*((roE)./(1 + roE)); 
V1Epos = V1E.*(1./(1 + roE)); 
  
 




roLE = (Zparalelo1E - Z0*sqrt(2))./(Zparalelo1E + Z0*sqrt(2)); 
faseE = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLE.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposE = V1E./faseE; 
V2Eneg = VposE.*(1 + roLE); 
V3Eneg = V1E; 




% MODO IMPAR 
  
Zstub1O = i*Z0*sqrt(2)*tan((pi*frecs)/(4*f_func)); 
Zparalelo1O = (Z0*Zstub1O)./(Z0 + Zstub1O); 
ZlineaO = (Z0*sqrt(2))*((Zparalelo1O + 
i*(Z0*sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0*sqrt(2) + 
i*Zparalelo1O.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zstub2O = i*Z0*sqrt(2)*tan((3*pi*frecs)/(4*f_func)); 
Zparalelo2O = (Zstub2O.*ZlineaO)./(Zstub2O + ZlineaO); 
  
roO = (Zparalelo2O - Z0)./(Zparalelo2O + Z0); 
  
V1O = (Vs/2)*((Zparalelo2O)./(Zparalelo2O + Z0)); 
V1Oneg = V1O.*((roO)./(1 + roO)); 
V1Opos = V1O.*(1./(1 + roO)); 
  
roLO = (Zparalelo1O - Z0*sqrt(2))./(Zparalelo1O + Z0*sqrt(2)); 
faseO = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLO.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposO = V1O./faseO; 
V2Oneg = VposO.*(1 + roLO); 
V3Oneg = -V1O; 




% VOLTAJES Y MATRIZ S 
  
V1 = V1E + V1O; 
V1neg = V1Eneg + V1Oneg; 
V1pos = V1Epos + V1Opos; 
V2neg = V2Eneg + V2Oneg; 
V3neg = V3Eneg + V3Oneg; 
V4neg = V4Eneg + V4Oneg; 
  
  
S11 = V1neg./V1pos; 
S21 = V2neg./V1pos; 
S31 = V3neg./V1pos; 




% PARAMETROS S12, S22, S32 Y S42 
 
% MODO PAR 
  
 





Zstub1Es = sqrt(2)*Z0./(i*tan((3*pi*frecs)/(4*f_func))); 
Zparalelo1Es = (Z0*Zstub1Es)./(Z0 + Zstub1Es); 
ZlineaEs = (Z0*sqrt(2))*((Zparalelo1Es + 
i*(Z0*sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0*sqrt(2) + 
i*Zparalelo1Es.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zstub2Es = sqrt(2)*Z0./(i*tan((pi*frecs)/(4*f_func))); 
Zparalelo2Es = (Zstub2Es.*ZlineaEs)./(Zstub2Es + ZlineaEs); 
  
roEs = (Zparalelo2Es - Z0)./(Zparalelo2Es + Z0); 
  
V2Es = (Vs/2)*((Zparalelo2Es)./(Zparalelo2Es + Z0)); 
V2Enegs = V2Es.*((roEs)./(1 + roEs)); 
V2Eposs = V2Es.*(1./(1 + roEs)); 
  
roLEs = (Zparalelo1Es - Z0*sqrt(2))./(Zparalelo1Es + Z0*sqrt(2)); 
faseEs = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLEs.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposEs = V2Es./faseEs; 
V1Enegs = VposEs.*(1 + roLEs); 
V3Enegs = V1Enegs; 
V4Enegs = V2Es; 
  
 
% MODO IMPAR 
  
Zstub1Os = i*Z0*sqrt(2)*tan((3*pi*frecs)/(4*f_func)); 
Zparalelo1Os = (Z0*Zstub1Os)./(Z0 + Zstub1Os); 
ZlineaOs = (Z0*sqrt(2))*((Zparalelo1Os + 
i*(Z0*sqrt(2))*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))./(Z0*sqrt(2) + 
i*Zparalelo1Os.*tan((pi*frecs)/(2*f_func)))); 
Zstub2Os = i*Z0*sqrt(2)*tan((pi*frecs)/(4*f_func)); 
Zparalelo2Os = (Zstub2Os.*ZlineaOs)./(Zstub2Os + ZlineaOs); 
  
roOs = (Zparalelo2Os - Z0)./(Zparalelo2Os + Z0); 
  
V2Os = (Vs/2)*((Zparalelo2Os)./(Zparalelo2Os + Z0)); 
V2Onegs = V2Os.*((roOs)./(1 + roOs)); 
V2Oposs = V2Os.*(1./(1 + roOs)); 
  
roLOs = (Zparalelo1Os - Z0*sqrt(2))./(Zparalelo1Os + Z0*sqrt(2)); 
faseOs = exp((i*pi*frecs)/(2*f_func)) + roLOs.*exp((-
i*pi*frecs)/(2*f_func)); 
VposOs = V2Os./faseOs; 
V1Onegs = VposOs.*(1 + roLOs); 
V3Onegs = -V1Onegs; 
V4Onegs = -V2Os; 
 
 
% VOLTAJES Y MATRIZ S 
  
V2s = V2Es + V2Os; 
V2negs = V2Enegs + V2Onegs; 
V2poss = V2Eposs + V2Oposs; 
V1negs = V1Enegs + V1Onegs; 
V3negs = V3Enegs + V3Onegs; 
V4negs = V4Enegs + V4Onegs; 
  




S12 = V1negs./V2poss; 
S22 = V2negs./V2poss; 
S32 = V3negs./V2poss; 




Programa para obtención de parámetros de dispersión desde archivos de ADS 
 
function [S11, S21, S31, S41, S12, S22, S32, S42, freq] = Ratrace_ADS 
(rat) 
  
freq = rat(:,1)'; 
  
 
S11_r = rat(:,2)'; 
S11_i = rat(:,3)'; 
S11 = S11_r + j*S11_i; 
  
S21_r = rat(:,10)'; 
S21_i = rat(:,11)'; 
S21 = S21_r + j*S21_i; 
  
S31_r = rat(:,18)'; 
S31_i = rat(:,19)'; 
S31 = S31_r + j*S31_i; 
  
S41_r = rat(:,26)'; 
S41_i = rat(:,27)'; 
S41 = S41_r + j*S41_i; 
  
  
S12_r = rat(:,4)'; 
S12_i = rat(:,5)'; 
S12 = S12_r + j*S12_i; 
  
S22_r = rat(:,12)'; 
S22_i = rat(:,13)'; 
S22 = S22_r + j*S22_i; 
  
S32_r = rat(:,20)'; 
S32_i = rat(:,21)'; 




S42_r = rat(:,28)'; 
S42_i = rat(:,29)'; 
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rat = load('rat03.mdf'); 
  
[S11_ADS, S21_ADS, S31_ADS, S41_ADS, S12_ADS, S22_ADS, S32_ADS, 
S42_ADS, freq_ADS] = Ratrace_ADS (rat); 
  
S11_dB_ADS = 20*log10(abs(S11_ADS)); 
S21_dB_ADS = 20*log10(abs(S21_ADS)); 
S31_dB_ADS = 20*log10(abs(S31_ADS)); 
S41_dB_ADS = 20*log10(abs(S41_ADS)); 
  
S12_dB_ADS = 20*log10(abs(S12_ADS)); 
S22_dB_ADS = 20*log10(abs(S22_ADS)); 
S32_dB_ADS = 20*log10(abs(S32_ADS)); 
S42_dB_ADS = 20*log10(abs(S42_ADS)); 
  
S11_phase_ADS = angle(S11_ADS)*180/pi; 
S21_phase_ADS = angle(S21_ADS)*180/pi; 
S31_phase_ADS = angle(S31_ADS)*180/pi; 
S41_phase_ADS = angle(S41_ADS)*180/pi; 
  
S12_phase_ADS = angle(S12_ADS)*180/pi; 
S22_phase_ADS = angle(S22_ADS)*180/pi; 
S32_phase_ADS = angle(S32_ADS)*180/pi; 
S42_phase_ADS = angle(S42_ADS)*180/pi; 
  
  
f1 = 3e9; 
f2 = 1e9; 
f3 = 5e9; 
Z0 = 50; 
res = 5000; 
  
[S11_code, S21_code, S31_code, S41_code, S12_code, S22_code, S32_code, 
S42_code, freq_code] = Ratrace(f1, f2, f3, Z0, res); 
  
S11_dB_code = 20*log10(abs(S11_code)); 
S21_dB_code = 20*log10(abs(S21_code)); 
S31_dB_code = 20*log10(abs(S31_code)); 
S41_dB_code = 20*log10(abs(S41_code)); 
  
S12_dB_code = 20*log10(abs(S12_code)); 
S22_dB_code = 20*log10(abs(S22_code)); 
S32_dB_code = 20*log10(abs(S32_code)); 
S42_dB_code = 20*log10(abs(S42_code)); 
  
S11_phase_code = angle(S11_code)*180/pi; 
S21_phase_code = angle(S21_code)*180/pi; 
S31_phase_code = angle(S31_code)*180/pi; 
S41_phase_code = angle(S41_code)*180/pi; 
  
 




S12_phase_code = angle(S12_code)*180/pi; 
S22_phase_code = angle(S22_code)*180/pi; 
S32_phase_code = angle(S32_code)*180/pi; 






% Figura 1 
  
my_figure = figure; 
plot(freq_code*1e-9, S11_dB_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Scattering Parameters [dB]','FontSize',13);  
title('Acoplador Rat-race: puertos 1 y 3','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S21_dB_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_dB_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_dB_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_dB_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S41_dB_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S41_dB_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S11 Code','S11 ADS','S21 Code', 'S21 ADS','S31 Code','S31 
ADS','S41 Code','S41 ADS'); 
  
hold off; 
set(my_figure,'Color',[1 1 1]); 





% Figura 2 
  
my_figure2 = figure(2); 
plot(freq_code*1e-9, S12_dB_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Scattering Parameters [dB]','FontSize',13);  
title('Acoplador Rat-race: puertos 2 y 4','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S22_dB_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S22_dB_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S32_dB_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S32_dB_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S42_dB_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S42_dB_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S12 Code','S12 ADS','S22 Code', 'S22 ADS','S32 Code','S32 
ADS','S42 Code','S42 ADS'); 
  





set(my_figure2,'Color',[1 1 1]); 
h = get(gcf,'CurrentAxes'); 
set(h,'FontSize',14); 
  
% Figura 3 
  
my_figure3 = figure(3); 
plot(freq_code*1e-9, S11_phase_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Phase [º]','FontSize',13);  
title('Acoplador Rat-race: puertos 1 y 3','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S21_phase_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S21_phase_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S31_phase_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S31_phase_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S41_phase_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S41_phase_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S11 Code','S11 ADS','S21 Code', 'S21 ADS','S31 Code','S31 
ADS','S41 Code','S41 ADS'); 
  
hold off; 
set(my_figure3,'Color',[1 1 1]); 
h = get(gcf,'CurrentAxes'); 
set(h,'FontSize',14); 
  
% Figura 4 
  
my_figure4 = figure(4); 
plot(freq_code*1e-9, S12_phase_code, 'LineWidth',2); 
xlabel('Frequency [GHz]','FontSize',13);  
ylabel('Phase [º]','FontSize',13);  
title('Acoplador Rat-race: puertos 2 y 4','FontSize',13); 





plot(freq_code*1e-9, S22_phase_code, 'r','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S22_phase_ADS,'--r','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S32_phase_code, 'g','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S32_phase_ADS,'--g','LineWidth',2); 
plot(freq_code*1e-9, S42_phase_code, 'c','LineWidth',2); 
plot(freq_ADS*1e-9,S42_phase_ADS,'--c','LineWidth',2); 
legend('S12 Code','S12 ADS','S22 Code', 'S22 ADS','S32 Code','S32 
ADS','S42 Code','S42 ADS'); 
  
hold off; 
set(my_figure4,'Color',[1 1 1]); 








 Diseño de WPD con componentes reales 
 Para finalizar, se muestra un diseño del Wilkinson Power Divider con líneas de transmisión 
CRLH, en el que emplean, para su diseño, elementos concentrados reales, además del sustrato 
cuyas características se mostraban en la tabla de la Figura 5.1. 
 
 Retomando el diseño esquemático de la Figura 7.49, los valores nominales obtenidos de las 
ecuaciones analíticas para los elementos concentrados eran: 
 
 CL = 1.0030 pF. 
 2CL = 2.0060 pF. 
 LL = 5.0151 nH. 
 
 El valor de estos elementos en el diseño será sustituido por el valor de componentes reales 
cuyo valor nominal se aproxime más al valor nominal obtenido de las ecuaciones analíticas.  
 
 Buscando en RS Componentes International (http://es.rs-online.com), empresa especializada 
en la venta de todo tipo de componentes electrónicos, se hallan, para la métrica con la que se 
realizaron los diseños, los componentes mostrados en la tabla de la Figura Anexo II.1 
 














5.1 nH ±0.3 nH 1 x 0.5 x 0.5 mm 
 
Figura Anexo II.1: Componentes pasivos reales para simulación del WPD CRLH. 
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 Así, el diseño esquemático del WPD con líneas de transmisión CRLH ya optimizado, en el 




Figura Anexo II.2: Diseño esquemático del WPD CRLH con valor nominal de componentes reales. 
 En el diseño esquemático de la figura anterior se puede observar que valores de los 
componentes pasivos fueron sustituidos por el valor de los componentes comerciales. Del 
mismo modo, se puede observar el valor que obtuvieron el resto de parámetros tras el proceso 
de optimización, donde el tamaño del dispositivo apenas se ve afectado. 
 
 En la Figura Anexo II.3 se muestra en diseño esquemático en el que se incluyen, tanto los 
elementos concentrados, como el modelo electromagnético que define el comportamiento de los 
elementos distribuidos del circuito, para el que, en esta ocasión, se ha manteniendo su 
apariencia de layout. 
 




Figura Anexo II.4: Diseño esquemático del WPD CRLH para simulación full-wave. 
 Finalmente, se realiza la simulación del diseño anterior, observándose que los resultados 
arrojados son muy similares al del WPD CRLH diseñado en el Apartado 7.1. Los resultados de 











Figura Anexo II.5: Módulo de los puertos 2 y 3 del WPD con líneas CRLH balanceadas. 
 
Figura Anexo II.6: Fase de máximo acoplo entre puertos 2 y 3 hacia puerto 1  
del WPD con líneas CRLH balanceadass 
 Para concluir, indicar que el valor usado para los componentes no es el adecuado en el caso 
de que se llevara a cabo la fabricación, teniendo en cuenta que éstos presentan una tolerancia 
que puede producir una pequeña desviación en su valor real respecto a su valor nominal. Si se 
realizara un diseño real del dispositivo previo a la fabricación, en primer lugar se habría de 
medir el valor real exacto de los componentes que fueran a utilizarse, con el objetivo de poder 
realizar una optimización del dispositivo lo más rigurosa posible. 
 




















































Divisor Wilkinson: fase de acoplo
 
 
S12-S13 real
